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まえがき 
マルチバンド，マルチモード化が急速に進む携帯電話端末やWLAN（Wireless Local Area 
Network）用の RF-IC（Radio Frequency - Integrated Circuits），RF-LSI(Large Scale 
Integrated circuits)の出荷テストにおいて，RF テスタの多ポート，高速化の要求は年々厳
しくなっている．この要求にこたえるため，小形で多数のテストポートを有し，またスル
ープットを大幅に向上した RF モジュールの開発に成功し，同機能，同ポート数の従来 RF
モジュールに対し 15 分の 1 の小形化と約 5 倍のスループット向上を達成した．このモジュ
ール実現の最大の要因は RF テスタフロントエンドの SiP（System in Package）化である．
RF モジュールの小形化における最大の課題は RF 回路の集積化にあり，我々は RF モジュ
ールの RF テスタフロントエンドを各機能ブロックに分け，各ブロックの実現に適した各種
デバイスを開発し，これらを用いて RF テスタフロントエンドの全機能ブロックを SiP 化
した．その結果，RF テスタに要求される広周波数カバレッジとダイナミックレンジ性能を
満たす RF モジュールの大幅な小形化に成功した．本論文は，RF テスタフロントエンドの
SiP 化に関する研究について述べるとともに，SiP 化による RF テスタの機能，性能向上，
更にはテスト・コストの低減について言及する． 
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第 1 章 序論 
 本研究は，RF-IC，RF-LSI の出荷テストに用いられる RF テスタに搭載する RF モジュ
ールの大幅な小形化を可能にした，RF-SiP に関する研究である． 
本論文で論じる内容は，本研究の対象製品である半導体試験装置（ATE：Automated Test 
Equipment）おけるシステム全体からモジュール構成，さらには IC 技術の細部に至る広範
囲であり，また用いられる用語の定義が紛らわしく感じられるものと推察し，この冒頭に
て本論文における以下の各用語について，その定義づけのための説明を付す． 
・ATE（Automated Test Equipment）： 半導体試験装置全般の総称．ダイナミック・ランダ
ムアクセス・メモリ（DRAM）やフラッシュ・メモリ等のテストを行うメモリテストシ
ステムと，システム LSI 等のテストを行う SoC（System on Chip）テストシステムの 2
つに大別される． 
・SoC テストシステム： メモリ半導体以外の半導体デバイス製品をテストする ATE．シス
テム LSI から各種センサデバイス，パワーデバイスなど，そのテスト対象デバイスは広
範に亘るため，多種多様の要求テストソリューションの構築を可能にする多品種のモジ
ュールを用意し，それらモジュールの組み合わせで最適なテストソリューションを提供
する．（図 1.2，図 1.3 を参照） 
・RF テスタ： SoC テストシステムにおいて，主に無線通信用デバイス，LSI をテストする，
いわゆる RF テストソリューションを提供するモジュール構成である場合の通称．図 1.3
のモジュール構成がこれにあたる． 
・モジュール： SoC テストシステムに要求される多様なソリューションを提供するために
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用意されるハードウェアユニットの総称．電源ユニット，クロックユニット，高速デジ
タル波形ユニット，任意波形（AWG）ユニットなど，多種多様なモジュールが用意され
ている．（図 1.3 を参照） 
・RF モジュール： RF テストソリューションの中心となるモジュールで，RF 計測の３大
機能であるベクトル信号発生器（VSG），ベクトル信号アナライザ（VSA），ベトルネッ
トワークアナライザ（VNA）がすべてインストールされる．（図 1.6，図 1.7 を参照） 
・RF テスタフロントエンド： RF モジュールにインストールされる VSG，VSA，VNA の
フロントエンド部．RF フロントエンドボード（RF-F/E Board）と RF シンセサイザボー
ド（SYN Board）から成リ，各 1 枚で 1 チャンネル分の VSG，VSA，VNA を構成する．
（図 1.7(a) 参照） 
・RF フロントエンドボード： RF テスタフロントエンドを構成する 2 種類のボードの中の
一つで，RF シンセサイザボードから提供される信号源機能を除く VSG，VSA，VNA フ
ロントエンド機能を含む．1 枚のボードに 12 種類，14 個の RF-SiP が搭載される．（図
2.6 を参照） 
・RF シンセサイザボード： RF テスタフロントエンドを構成する 2 種類のボードの中の一
つで，VSG，VSA，VNA フロントエンドにおける RF 信号源機能を受け持つ．1 枚のボ
ードに 4 個の RF シンセサイザ SiP が搭載される． 
・RF ボード： RF フロントエンドボード並び RF シンセサイザボードの親ボードの総称．
12 種類，14 個の RF-SiP を実装することにより RF フロントエンドボードを構成し（図
2.6），4 個の RF シンセサイザ SiP を実装することにより RF シンセサイザボードを構成
する．（図 2.1 を参照） 
・RF-SiP：本研究では RF フロントエンドボードに 12 種類，RF シンセサイザボードに 1
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種類の SiP を開発した．便宜上，前者を RF-SiP，後者を RF シンセサイザ SiP と命名す
る． 
1.1 RF モジュールの小形・高密度，高スループット化の重要性 
ディープサブミクロン時代の RF-IC 技術により，各種無線 LAN や 2G(GSM/EDGE)，
3G(UMTS/WCDMA)および 3.9G(LTE)等の携帯電話向け RF-ICの SoC（Systems on Chip）
１チップ化が急速に進んでいる[1.1]-[1.3]．また，既に無線 LAN で普及しているマルチイ
ンプット，マルチアウトプット(MIMO)技術は，現在導入が進んでいる携帯電話通信の最新
技術である LTE でも適用されるに至っており，無線システムにおけるスペクトル効率を向
上する最も有力な手段としてますます無線アプリケーションへの拡大に期待が寄せられて
いる[1.4]，[1.5]． 
図 1.1(a)に，市場が急拡大するスマートフォンの主要通信方式である LTE に対応する標
準的マルチバンド・マルチモード無線通信 IC のブロック図を，図 1.1(b)に次世代 LTE 技術
である LTE-Advanced 向け RF-IC の想定ブロックを示す．図示したように LTE 対応デバ
イスのRFポート数は既に 20ポートに達しており，4 ｘ MIMOを想定したLTE-Advanced
に対応する IC では 50 ポートを超過するものと思われる． 
以上に述べたように今後ますます多ポート，多機能化が進むマルチバンド・マルチモー
ド無線通信 IC の RF テストに対する要求を満たすため，SOC テストシステム用の RF モ
ジュールの多ポート，多リソース化が必須となっている．従来，RF モジュールおよび計測
器の RF フロントエンドは，大きなスペースを要する多数の RF ハイブリッド IC(HBIC)で
構成してきた．したがって，テストヘッドの標準インストール単位（モジュール単位）で
あるスロット内に多数の RF 測定リソースを組み込むことは困難であった．また，無線通信
IC の生産量の急増により，1 チップ当たりの RF テスト・コストの削減要求も厳しくなっ
ており，RF モジュールのチャンネル当たりのスループット向上も非常に重要である． 
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我々の SOC テストシステムにおける RＦソリューションのターゲットは，携帯電話と無
線 LAN 用の RF-IC の大量生産における出荷試験であり，最も市場ニーズの高い周波数範
囲は，400 MHz から 2.5 GHz，および 6 GHz 帯である． 
 
(a)  LTE 対応 RF-IC      (b) LTE-Advanced 対応 RF-IC 
図 1.1 LTE 対応 RF-IC ブロック図と LTE-Advanced 対応 RF-IC 想定ブロック図 
1.2 RF テスタの構成とフルリソースの要求 
1.2.1  RF テスタの基本構成 
SoCテストシステムの写真，およびテストヘッドの基本構成を図 1.2および図 1.3に示す．
システムは，メインフレーム，PC およびテストヘッドから成る[1.6]．テストヘッドはシス
テムの中で最も重要な役割を持っており．この性能で RF テスタのパフォーマンスが特性づ
けられる．テストヘッドは，各種モジュールと DUT（Device Under Test）ボードから成
る．RF テストに対応したテストヘッドのモジュール・ダイヤグラムを図 1.4 に示す．RF-IC
のテストソリューション（RF ソリューション）については，RF モジュール，ベースバン
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ド(BB)モジュール，電源(PS)モジュールおよび同期系クロック(SYC)モジュールがインスト
ールされる．RF ソリューションを提供するテストヘッドのモジュール構成を有するシステ
ムを総称 RF テスタと呼ぶ． 
 最小構成のテストヘッドでは，13 のスロット分のモジュールをインストールすることが
出来る．1 スロットに割り当てられた容積は，400 mm ｘ 480 mm ｘ 24 mm である．
RF-IC 生産量の急増でテスト・コスト低減の要求は日々高まっており，さらに IC のポ―ト
数も増加の一途であるため，テストヘッドに搭載される RF モジュールの高スループット化
およびインストール数増加の要求はますます厳しくなっている． 
 
図 1.2 SoC テストシステム 
Power Supply
Modules
Synchro-Clock 
Modules
RF Modules
Base Band 
Modules
Test Head
DUT Board
 
図 1.3 RF テストソリューションにおけるテストヘッドの基本構成 
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図 1.4 RF テスト対応テストヘッドのモジュール・ダイヤグラム 
1.2.2 フルリソース RF モジュールの要求 
RF モジュールのフルリソース化は，RF テストのスループットの向上に不可欠である．
ここで，フルリソース構成が RF テストの高スループット化に如何に有効であるかを，簡略
化した LTE 向けマルチバンド・マルチモード無線通信 IC をテストする例をもとに説明す
る． 
図 1.5(a)は，従来の 4 チャンネル，32 ポートの RF モジュールでのテストダイアグラム
である．この RF モジュールではベクトル信号発生器(VSG)およびベクトル信号アナライザ
(VSA)の各 1 台共有し，ベクトルネットワークアナライザ(VNA)を 4 台有し，これを 4 チャ
ンネル・シェアードリソースと呼ぶ．一方，図 1.5(b)の 4 チャンネル・フルリソース RF モ
ジュールは，完全独立動作の 4 つの VSG，VSA，VNA を有する．図 1.5 の VSG，VSA，
VNA は，それぞれ変調信号生成，変調信号解析およびベクトルネットワーク解析の機能を
提供するもので，これらを RF テストにおけるリソースと呼ぶ．図 1.5(a)および図 1.5(b)に
おいて，DUT は同一である．従来の 4 チャンネル・シェアードリソースの RF テストでは，
4 チャンネル全てに同一周波数，同一電力レベルの信号を割り当てなければならないので，
それぞれ周波数バンド，通信規格の異なる DUT の各チャネルポートを時分割でテストしな
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ければならない．一方，フルリソース RF モジュールでは DUT の各チャンネルにそれぞれ
独立の試験条件を割り当てることが出来るため，全チャンネルポートを同時に測定するこ
と（同測）が可能で，シェアードリソースに対して単純比較で 4 倍のスループットとなる． 
 
(a) 4 チャンネル・シェアードリソース   (b) 4 チャンネル・フルリソース 
図 1.5 シェアードおよびフルリソース RF モジュールにおけるテストダイアグラム 
1.3 高スループット，マルチリソース RF モジュールの実現 
1.3.1 従来の RF モジュールにおける小形化の限界 
近年の高機能無線通信 IC をテストする RF テスタに組み込まれる RF モジュールには，
様々な通信規格に対応する信号発生，信号解析，加えて制御系テストなど多様な RF デバイ
ステストが課せられる上，より多くのテストリソース，高スループットが求められる．通
常，従来の RF モジュールは，広周波数帯域，高ダイナミックレンジ性能を得るため，計測
器の RF フロントエンド同様，HBIC を用いて構成されてきた[1.7], [1.8]．HBIC は，同軸
コネクタとメタルケースを備えた高周波コンポーネントで，占有容積が大きく，そのため
RF モジュールのスロット単位サイズへの作りこみは極めて困難で，多チャンネルリソース
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を 1 台のモジュールに搭載するのは不可能であった．さらに，信号レベルセトリング時間
の遅い機械式 RF スイッチや，周波数セトリングの遅い YIG（Yttrium-Iron-Garnet）発振
器を用いた周波数シンセサイザは，高スループット化の足かせとなっている．図 1.6(a)およ
び図 1.6(b)に，従来の RF モジュールのリソース構造とモジュール外形を示す． 
 
(a) リソース構成 
 
(b) モジュール外形 
図 1.6 従来の RF モジュールのリソース構造と外形 
従来構造では 1 つの VSG，1 つの VSA および 4 つの VNA が 1 台の RF モジュールにイン
ストールされる．モジュールサイズは 400 mm ｘ 480 mm ｘ 262 mm で，テストヘッド
の 11 スロット分に相当する．従って 13 スロットしか収容できない最小構成のテストヘッ
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ドに，図 1.4 に示したごとく，RF モジュールに加え数種の関連モジュールとセットで提供
されるテストソリューションをインストールすることは困難である．また，図 1.1(b)に示し
た多ポート，多チャンネルデバイスをテストするには複数の RF モジュールが必要で，最小
構成のテストヘッドにそれらをインストールすることができない．さらに，従来構造で 4
チャンネル・フルリソースを組み込むには，図 1.6(b)の約 3 倍の容積を要し，スロット構成
によるテストヘッドへの組み込みは非現実的である． 
1.3.2 新 RF モジュールの構造 
これらの技術課題を解決するために，従来の HBIC に代わり新たに開発した RF-SiP を，
YIG 発信器を用いたシンセサイザに代わり高速周波数セトリング並び高周波数分解能を有
する PLL-LSI を用いた RF シンセサイザ SiP をそれぞれ用い，RF モジュールの RF テス
タフロントエンドを構成した．さらに，RF テスタ用途に特化した高速電力レベルセトリン
グ性能を有する GaAs 高電子移動度トランジスタ(HEMT)プロセス技術を開発し，これを
RF 信号切り替えおよびステップアッテネータ MMIC に適用した．これらの技術開発によ
り，RF モジュールの大幅な小形化と RF テスト時間の短縮が可能となった．その結果，テ
ストヘッドの 3 スロット分のスペースに 4 チャネルを集積化し，かつチャネル当たりのス
ループットが大幅に向上した RF モジュールを開発することに成功した[1.9]．この新 RF モ
ジュールにより，RF のテスト・コストの大幅な削減が可能となる．これら新 RF モジュー
ルの小形化の立役者である RF-SiP並び RFシンセサイザ SiP の構造ベースとなる基板材料
には高周波アプリケーションに適した多層 LTCC（Low Temperature Co-fired Ceramics）
を用いた．LTCC は高周波性能に優れるだけでなく，RF テスタ向けのような多品種少量の
生産対象に対してもコストパフォーマンスに優れる利点がある[1.10]，[1.11]．RF シンセサ
イザ SiP に関しては大幅な小形化を達成したことに加え，RF テスタに求められる高速周波
数セトリング並び高周波数分解能を実現した．RF シンセサイザ SiP については 5 章で詳し
く述べる．さらに高速電力レベルセトリング性能を持つステップアッテネータおよび SP4T
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スイッチ MMIC を開発しこれらを組み込むことにより，従来のステップアッテネータおよ
び SP4T スイッチの各 HBIC を SiP 化した．高速電力レベルセトリング性能は RF モジュ
ールのスループット向上に大きく貢献する．ステップアッテネータ SiP および高速電力レ
ベルセトリング MMIC については 4 章で詳しく述べる． 
図 1.7(a)に新 RF モジュール構造の概略を示す．4 チャンネル分の VSG，VSA および VNA
機能を各４枚の RF フロントエンドボード（RF ボード），デジタル中間周波数ボード（DIF
ボード），RF シンセサイザボード（SYN ボード）で構成している．DIF ボードは中間周波
数（IF）以下の周波数信号をデジタル信号処理するボードである．新 RF モジュールはそれ
ぞれ完全独立の VSG，VSA，VNA を持つ 4 チャンネル・フルリソース RF モジュールとな
っている．VSG には正弦波発生用信号源が付加されており，2 トーン歪波形テストも可能
である．新 RF モジュールのリソース構成およびモジュール外観を図 1.7(b)，(c)に示す．新
開発の RF-SiP の適用により，4 つの各チャネルが完全独立で RF 測定が可能なフルリソー
ス RF モジュールを 480 mm ｘ 400 mm ｘ 72 mm の小形サイズで実現した．本 RF モジ
ュールは 3 スロット分の占有容積に収められており，最小構成のテストヘッドに複数台の
RF モジュールを組み込むことが可能である．更に，従来の RF モジュールと比較して，1
チャネル当たりのスループットは大幅に向上している． 
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(a) モジュール構造 
 
(b) リソース構成 
 
 
(c) モジュール外形 
図 1.7 新 RF モジュール構造 
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第 2 章 RF-SiP 技術と RF テスタフロントエンドの小形化 
2.1 RF-SiP 
2.1.1 RF-SiP の要素技術 
メタルケースでシールドされた複数の HBIC を，同軸コネクタと同軸ケーブルを用いて
接続し構成する従来の RF フロントエンド構造は，広帯域に亘り高アイソレーションと低損
失な伝送特性が得られる理想的な構造である．加えて各機能に適したディスクリートデバ
イスを用いて設計できるため，HBIC は RF テスタの高性能化に適している．RF テスタに
求められる 4 つの基本性能を表 2.1 に示す．これら 4 つの基本性能において従来構造の高
性能を保ちつつ RF モジュールを大幅に小形するために，本研究の RF-SiP に課せられた技
術課題は以下の 2 つに大別される． 
1. LTCC 技術（構造）： LTCC 構造での良好な広帯域伝送特性の確保 
2. IC 技術（デバイス）： IC によるディスクリートデバイス回路性能の実現 
本研究では，RF テスタフロントエンドを，図 2.6，図 2.7 に示すように 12 種類，14 個
の RF-SiP を用いて１ボードに集積化した RF フロントエンドボードと，5 章で述べる RF
シンセサイザ SiP を 4 個用いて 4 つの RF シンセサイザを１ボードに集積化した RF シン
セサイザボードの，2 枚のボードで実現することに成功した．これを達成した要素技術を表
2.2 に示す．表中，本研究の実現手段が今回開発した内容であり，上段が上記で大別した①
に，下段が②に対応する．表 2.1 と表 2.2 を関連付けて RF-SiP の技術開発の内容を以下の
ように要約する． 
・ 周波数コンバート機能： 従来，ショットキーダイオードと巻線トランスによるバラ
ン回路および平面回路形フィルタで達成された低歪み，低スプリアス特性を，GaAs
プロセスを用いたレジスティブミキサと LTCC 内層フィルタで実現． 
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・ 電力レベル可変アッテネータ機能： PIN ダイオードを用いた多段アッテネータ回路
セルとメタルケースシールド構造で達成された高速電力レベルセトリングおよび高
アイソレーション特性を，高速 GaAs-HEMT プロセスプを用いたステップアッテネ
ータ MMIC と高アイソレーション LTCC キャビティ構造で実現． 
・ リフレクトメータ機能： 従来，メタルケース形広帯域方向性結合器とショットキー
ダイオードを用いたディスクリートミキサ並びアンプで達成された高速電力レベル
セトリングおよび高アイソレーション特性を，高速 GaAs-HEMT プロセスプを用い
たステップアッテネータMMICと高アイソレーションLTCCキャビティ構造で実現． 
・ RF シンセサイザ機能： ディスクリート VCO（Voltage Controlled Oscillator） と
多重ループ PLL で達成られた低位相雑音と高速周波数セトリングを，13 バンド VCO
と 48bitΔΣモジュレータから成る PLL-LSI を用いたシングルループ PLL にて実現． 
表 2.1 RF テスタに求められる基本性能 
 
表 2.2 基本回路機能の SiP 化に必要な要素技術 
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 以上の研究技術に基づいて，各機能をすべて SiP 化し RF テスタフロントエンドを構
成した．1 チャンネル分の全容を図 2.1 に示す．RF シンセサイザボードは 4 つの RF シン
セサイザ SiP で構成される．一方 RF ボードは 12 種類 14 個の RF-SiP で構成されるが，
先にも述べたように技術要素から，①周波数コンバート機能（橙丸），②リフレクトメータ
機能（赤丸），電力レベル可変アッテネータ機能，の 3 つの主要カテゴリに分けられる．
SP4T-SiP やスイッチ機能 SiP は，技術的には電力レベル可変アッテネータ機能の延長技術
である． 
図 2.1 の各種 SiP の中で，リフレクトメータ SiP，電力レベル可変ステップアッテネータ
SiP，RF シンセサイザ SiP の 3 アイテムが本研究の主要技術テーマであり，また RF テス
タフロントエンドの小形化にもっとも寄与した SiP であるため，各 SiP 化技術について３
章，4 章，5 章で詳しく述べる． 
： 周波数コンバート機能
： リフレクトメータ機能
： 電力レベル可変アッテネータ機能
： RFシンセサイザ機能  
図 2.1 RF テスタフロントエンドの SiP 化の全容（1 チャンネル分） 
2.1.2 LTCC 実装技術   
さて，LTCC を用いた RF-SiP の広帯域性能については，全 SiP 共通の要素技術であるた
め，この章で述べておく．特に RF-SiP 内部および SiP 間のアイソレーションや，ボール・
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グリッド・アレイ（BGA）を用いた SiP と RF ボードの接続部におけるインピーダンス整
合を如何に保つかは大きな課題である． 
RF-SiP の断面構造の概略を図 2.2 に示す．SiP 内部の回路素子間アイソレーションを確
保するため，高いアイソレーションを必要とする SP4T スイッチやステップアッテネータ
等の MMIC チップを LTCC 基板に設けたキャビティに実装した[2.1]．キャビティはその周
囲を接地用ビアホールおよび接地導体面で囲み，さらに接地導体面上にメタルキャップ（イ
ンナーキャップ）を配置して電気的遮蔽を強化し，周辺回路とのクロストークを抑えた．
例えば，40 dB のステップアッテネータ MMIC を SiP 内に実装しその性能を保つには，
MMIC 入出力間において 60 dB 以上の周辺アイソレーションが必要である．詳しくは 4 章
で述べる．このメタルキャップを備えたキャビティ構造は，SiP 内部における周辺回路およ
びベアチップ間のクロストークを低減し，広帯域に亘り高いアイソレーションを確保する
のに有効である．ベアチップはすべてフェースアップで LTCC に実装され，Au ボンドワイ
ヤによりマイクロストリップ・ラインに接続する．この構造により，多種多様な標準 SMD
（Surface Mount Device）部品やカスタム設計の GaAs MMIC（Monolithic Microwave 
Integrated Circuit） ，Si RF-IC ベアチップを，その性能を劣化させることなく SiP 内に
集積することが可能である．また，多種 SMD 部品を用いてバイアス回路や制御回路も SiP
内に集積化される．LTCC は 10 層の誘電体層と 11 層のメタル層から成っており，この中
の任意複数の誘電体層とメタル層を用い，ストリップ線路構造を基本構造とした方向性結
合器やバンドパスフィルタ(BPF)といった受動回路を SiP 基板内に作りこむことが出来る． 
LTCC の全層を含む基板レイアウトの概略を図 2.3 に示す．BPF は図 2.4 に示すように
誘電体層 8 層とメタル層 3 層を用いて，エッジカップルド・ストリップ線路方式のインタ
ーディジタル BPF[2.2]で設計した．方向性結合器は 9 層の誘電体層および 4 層のメタル層
にて，オフセット結合形ストリップ線路構造で設計した．方向性結合器の設計については 3
章で詳しく述べる．伝送路間および回路素子間の十分なイソレーションを確保するために，
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回路素子間をつなぐ伝送線路にはマイクロストリップ・ラインよりも遮蔽性に優れるスト
リップ線路を極力用いるようにレイアウト設計に配慮した．SiP 内の接地導体面領域内には
300 μm ピッチで多数のビアホールを配置した．これによりストリップ線路間のアイソレー
ションはさらに改善される[2.3]，[2.4]． 図 2.5 のビアホール配置を備えた本構造のストリ
ップ線路において，高周波伝搬の基本モードである TE10 モードの遮断周波数は次式で与
えられる[2.3]． 
)(2 ddx
cf
r
c                                   (2.1) 
C は真空中の光速，dx はビアホール間隔であり，d は次式で与えられる． 
rd 2
21
2
                                         (2.2) 
2r はビアホールの直径である．SiP は全体を外部メタルキャップで密閉される．LTCC 基
板は比誘電率 εr = 7，誘電正接 tanδ = 0.004 @ 1.0 GHz の 100 μｍ厚の 10 層の誘電体層
で形成される．キャビティの形成にはこのうちの上層から 5 層分の誘電体層が充てられる．
ビアホールの直径2rは100 μｍである．以上のLTCC基板材料定数および設計定数と式(2.1)，
式(2.2)から，本SiPにおけるストリップ伝送線路の遮断周波数 fcは 260 GHzと算出される．
この値は本 SiP の最大設計周波数の 20 倍以上であり，今回の LTCC のデザイン・ルールに
基づいて，TE01 や高次モードの発生を心配することなく設計することが可能である． 
 
図 2.2 RF-SiP の断面構造 
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GND
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MSLDC DC
BGA
SL
SL
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BGA
GND GND
DC
Coupler BPF
MSL : Microstrip Line
SL : Strip Line
DC:  DC Line  
図 2.3 LTCC の詳細断面 
 
図 2.4 LTCC 内蔵 BPF の構造 
 
図 2.5 LTCC のビアホール配置 
2.1.3 RF フロントエンドボードの構造 
各 SiP は BGA を用いてハンダリフローにて RF ボードに取り付けられる．RF フロント
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エンドボードの外観およびブロック図を図 2.6，図 2.7 に示す．図 2.6 に示すように，RF
フロントエンドボードは RF ボード上に 12 種類，合計 14 個の RF-SiP を実装して構成され
る． 
また 5 章で説明するように，RF シンセサイザボードは 4 個の RF シンセサイザ SiP をボ
ード実装して構成する．各 SiP 間を接続する RF ボード内の伝送路にはストリップ線路を
用いた．RF フロントエンドボードの構造を図 2.8 に示す．LTCC 基板と同様に，導波管モ
ードおよび並行平板モードを抑えるために RF ボードの接地導体面内に多数のビアホール
を狭ピッチで配置した． 
 
図 2.6 RF フロントエンドボードの外観 
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図 2.7 RF フロントエンドボードブロック図 
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図 2.8 RF フロントエンドボードの構造 
BGA を用いた SiP と RF ボード間の RF 信号接続部の構造を図 2.9 に示す．この接続部
のインピーダンス不整合を防ぐため，LTCC 側の信号伝送用ビアホール並び RF ボード側の
信号伝送用ビアホールをそれぞれ 8 個の接地用ビアホールで囲み，各ビアホール間を BGA
接続することで疑似同軸構造を形成した．この疑似同軸構造の特性インピーダンスを 50 Ω
とするよう，接地用ビアホールと信号伝送用ビアホールの間隔を最適化した．また，LTCC
のストリップ線路に容量性スタブを設け，信号伝送用ビアホール間を接続する BGA がもた
らす寄生インダクタンスの残留分を補償した．RF ボード側のストリップ線路には，信号伝
送用ビアホールとストリップラインとの接続部における寄生容量を補償するため，ハイイ
ンピーダンス部を挿入した．図 2.9 の構造体における HFSS による電磁界シミュレーショ
ン結果を図 2.10 に示す．16 GHz までの周波数帯で LTCC と RF ボードの接続部全体で 27 
dB 以上のリターンロスが得られている．12 種類の RF-SiP 並び RF シンセサイザ SiP の寸
法は全種共通で，20 mm ｘ20 mm ｘ 3 mm である． 
  21
RF board layer
LTCC layer
BGA layerStripline
Stripline
Capacitive Stub
Inductive Line
Ground via hole
Ground via hole
BGA
 
図 2.9 RF 信号接続部の構造 
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図 2.10 電磁界シミュレーション結果 
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第 3 章 リフレクトメータ SiP 
この章では，VNA 機能の最重要回路であるリフレクトメータの SiP 化について述べる． 
まずリフレクトメータを構成する個別機能回路に起因する測定誤差要因を検証し，続いて
これら誤差要因を低減するための個別機能回路の設計のポイントと特徴，されにそれらを
用いての SiP 化の設計検証を述べ，最後に試作結果について説明する．広帯域方向性結合
器を 20 mm ｘ 20 mm ｘ 3 mm の LTCC 基板に内層化すると共に，リフレクトメータ
SiP の実現に適した MMIC 並び RF-IC を設計しこれらを SiP に集積化することにより，図
3.1 に示す通りサイズを対従来構造比で 50 分の 1 以下にした[3.1], [3.2]．VNA 機能に対す
る目標性能は，測定ダイナミックレンジでは周波数範囲 400 MHzから 12 GHzで 90 dB, 反
射測定においては400 MHzから6 GHzにて環境温度25±7℃で15 dBの反射損失を±1 dB
の確度で測定すること，となる． 
20
m
m
20mm
SiP
Mixer
Coupler
HBIC (Left Figure)
Directional Coupler : 20 mm x 90 mm x 13 mm
2 Mixers + 2 Amplifiers : 48 mm x 90 mm x 13 mm
SiP (Right Figure)
Directional Coupler + 2 Mixers + 2 Amplifiers  
 : 20 mm x 20 mm x 3 mm  
図 3.1. SiP 化によるリフレクトメータの小形化 
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3.1 ベクトルネットワーク測定における誤差要因 
リフレクトメータにおける方向性結合器の方向性や，各回路間の不整合などによるシステ
ムハードウェアの不完全性がもたらす誤差は，さまざまに考案された校正手法により補正
可能である[3.3]-[3.5]．しかしながら測定時においては，校正直後の補正は経時変化などシ
ステムの特性変動により不完全となる．したがってリフレクトメータの SiP 化においては
各個別機能回路の性能限界だけでなく，それらを接続した際のシステム上の誤差要因を十
分考慮して設計する必要がある．本章では，リフレクトメータの SiP 化において最も注意
すべき測定誤差要因である方向性とダイナミックレンジについて検証する．この検証は個
別機能回路の設計における重点課題を把握する上で重要である． 
3.1.1 測定アーキテクチャ 
2 ポート VNA の基本構成を図 3.2 に示す．基準信号および DUT への評価信号を与える
信号源と 1 組のリフレクトメータとローカル信号源とアナログ・デジタルコンバータを含
む比較器から構成される．リフレクトメータは VNA の性能を決めるうえで最も重要な機能
回路で，主な構成回路は信号分離のための方向性結合器と 1 組の受信ミキサである．S パラ
メータは方向性結合器の各結合出力ポートの出力波 b1，b2，b3，b4の測定値より S11は b2/b1，
S21は b3/ b1より, S22は b3/ b4，S12は b2/b4よりそれぞれ求められる．なお，図 3.2 の各リ
フレクトメータの2つ受信ミキサの IF出力端子において基準信号側をR-ch，DUT側をA-ch
と呼ぶことにする．高い測定精度を得るためには，信号分離の完全性を与える方向性結合
器の方向性と受信ミキサのダイナミックレンジが重要で，VNA の性能はリフレクトメータ
に大きく依存する． 
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図 3.2 2 ポート VNA の基本構成 
3.1.2 有限な方向性がもたらす測定誤差  
(１) 方向性結合器の方向性による誤差   
図 3.3 にリフレクトメータの基本ブロック図を示す．方向性結合器と 1 組のアイソレーシ
ョンアンプと 1 組の受信ミキサで構成される．VNA の比較測定では，信号源からの信号を
基準信号（R-ch）と DUT への評価信号に分離すること，並び DUT の入力端子における反
射波から評価信号（A-ch）を分離することが必要となる．この信号分離を行う回路には方
向性結合器が通常用いられる．方向性結合器と受信ミキサ間にアイソレーションアンプを
配置する主目的は，受信ミキサのローカル信号が測定ポート P1，P2へ漏えいするのを抑圧
することである．リフレクトメータの方向性結合器において最も重要な性能は方向性であ
り，これは上述した信号分離の完全性を決めるもので，VNA の比較測定精度にとって大変
重要である．方向性はディレクティビティ（DIR）と呼ばれ，方向性結合器の結合度を CP，
通過損失を ILC，アイソレーションを ISO とすると以下の式で与えられる． 
 CILCPISODIR  /                                            (3.1) 
デシベル表示では 
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)()()()( dBILdBCPdBISOdBDIR C                              (3.2) 
となる．方向性結合器を用いた VNA 測定では，DUT 測定ポート以外のポートを特性イン
ピーダンス（50 Ω）に整合する必要があり，整合からのずれは測定誤差をもたらす．シス
テムハードウェアの性能が常に安定で校正が完全であればディレクティビティによる誤差
は補正により取り除かれるが，校正後における後述するシステムディレクティビティの温
度変動により，方向性結合器のディレクティビティが不十分であるほど測定精度は低下す
る．システムディレクティビティの温度安定度やリフレクトメータから DUT までの損失に
依存するが，次項で述べるように，RF テスタの反射測定では方向性結合器に-15 dB 程度の
ディレクティビティが必要となる．なお本論文では,デシベル表示にて負の値が大きいほど
ディレクティビティが良いことを示すこととする． 
 
図 3.3 リフレクトメータのブロック図 
(２) システムディレクティビティと反射測定ダイナミックレンジ   
方向性結合器に要求されるディレクティビティを検証するために，ここでシステムディ
レクティビティについて説明する．RF テスタシステム全体からみた DUT に対するディレ
クティビティは，方向性結合器のディレクティビティから，方向性結合器から DUT までの
損失の往復分を差し引いた値となり，これをシステムディレクティビティ DIRsys と呼ぶ．
図 3.4に，リフレクトメータとDUT間におけるSP4T-SW（Single Pole, Four Throw Switch
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）と伝送路の合算損失 IL を加えた RF テスタの DIRsysを示した． 6 GHz では IL は約 5 dB
であるため，方向性結合器のディレクティビティを-15 dB とすると DIRsysは-5 dB 程度と
なる． 
DUT
P2
P1
P4 P3
SP4T-SW Transmission LineDirectional Coupler
①
②
IL (Insertion Loss)
DIRsys -  [dB] = - IL x 2
DIR
 
図 3.4 システムディレクティビティ（DIRsys） 
次に反射測定における精度と DIRsys との関係を導くため，反射測定ダイナミックレンジ 
DRrf について考える．ここで，冒頭でも述べたように我々の RF テスタの仕様では，環境
温度 25 ± 7 ℃で 15 dB の反射損失を± 1 dB の確度で測定すること，となっている．この反
射測定の確度を満たすために必要な反射信号測定におけるダイナミックレンジを反射測定
ダイナミックレンジと呼ぶことにする．測定確度をパラメータとし，これと測定反射量と
の電力比較による計算で求めた反射測定量に対して必要な DRrfを図 3.5 に示す．RF テスタ
で必要な DRrfはおよそ 33 dB であることがわかる． 
さて， DIRsys の温度変動がそのまま DRrf に相当するものとすると，VNA 校正時の
DIRsys を Do，温度変動後の DIRsys を Dt とし，計算上それぞれを電力振幅の真数表示で表
すと DRrfと Do，Dtは次式で関連付けされる． 
torf DDDR                                                        (3.3) 
式(3.3)は，DIRsysに温度変動が全くなければ DRrfにおいてその電力振幅は零，すなわちダ
イナミックレンジは無限大となり，また，同じ温度変動量であっても DIRsysが高ければ DRrf
は良い値となることを示している．式(3.3)を変形して， 
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orfot DDRDD /1/                                                 (3.4) 
であり，上記式(3.4)により DRrf の要求仕様に対する DIRsysの許容温度変動量 Dt/Doが定ま
る．式(3.4)より計算した，DRrf をパラメータにした DIRsysに対する Dt/Doのプロットを図
3.6 に示す．図 3.6 の横軸の DIRsys は式(3.4)式の Do であることを注記しておく．これよ
り 33 dB の DRrf要求値に対し，-5 dB の DIRsys において許容される温度変動は 0.35 dB
となる．一方，DUT までの伝送路を含めた DIRsysの温度変動は実測した結果 0.025 dB/℃
であり，RF テスタ環境温度範囲での変動量は 0.35 dB に相当する． 
15
20
25
30
35
40
45
50
5 10 15 20 25
Measurement Return Loss [dB]
R
ef
le
ct
io
n 
M
ea
su
re
m
en
t
D
yn
am
ic
 R
an
ge
 : 
D
R
rf 
[d
B
]
Accuracy = 0.5 [dB]
Accuracy = 1 [dB]
Accuracy = 2 [dB]
33 dB
 
図 3.5 測定精度をパラメータにした反射測定レベルに対して必要な反射測定ダイナミッ
クレンジ（ DRrf ） 
0.01
0.1
1
10
-25 -20 -15 -10 -5 0 5 10
System Directivity (DIRsys) [dB]
D
ire
ct
iv
ity
 F
lu
ct
ua
tio
n 
:
D
t/D
o 
 [d
B
]
DRrf_40 [dB]
DRrf_33 [dB]
DRrf_30 [dB]
0.35 dB
 
図 3.6 DIRsys の許容変動量と Do と DRrfの関係 
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以上から，RF テスタにおける反射測定の要求仕様を満たすためはリフレクトメータには
-15 dB 程度のディレクティビティが必要となることがわかる． 
(３) アイソレーションアンプの入力インピーダンスによる方向性誤差   
高周波回路の性能は各ポートの負荷インピーダンスの影響を受ける．図 3.3 の E1～E4は
リフレクトメータ内の方向性結合器の各ポートに対する負荷からの反射を示している．受
信ポート P3，P4 における不整合 E3，E4 は方向性結合器のディレクティビティを悪化させ
るため，リフレクトメータのシステムディレクティビティを見積もる際に注意を要する誤
差要因である．よってアイソレーションアンプには受信帯域にわたって十分に整合された
入力インピーダンスが要求される． 
ここで図 3.3 のリフレクトメータにおいて，テストポート P1，P2以外のポート不整合に
よるディレクティビティの悪化について，シグナルフローグラフを用いて解析する．詳細
は文末の付録に記載したとおりであり，結論としてリフレクトメータのディレクティビテ
ィ DIRRMは次式で得られる． 
)/( WXZDIRRM                                                   (3.5) 
Z，X，W は，それぞれ図 3.3 の方向性結合器におけるディレクティビティ，R-ch 側の結合
係数，A-ch 側の結合係数に関連したパラメータであり，式(3.5)より E3，E4 がディレクテ
ィビティを悪化させる要因であることは明らかである． 
3.1.3 ダイナミックレンジの限界値による誤差 
(１) ダイナミックレンジ  
リフレクトメータにおいて，ベクトルネットワーク解析の精度に大きく影響するもう一つ
の要因はダイナミックレンジである．ダイナミックレンジの上限値はリフレクトメータの
線形性が保たれる最大入力電力で定義され，下限は不要波スプリアスを含むノイズフロア
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である．線形性が保たれる最大入力を見積もる上で入力 3 次インターセプトポイント IIP3
の評価が重要で，特に受信ミキサの IIP3 が支配的となる．対数表示において，図 3.3 のリ
フレクトメータの入力 3 次インターセプトポイント IIP3RM(dBm)は，アイソレーションア
ンプと受信ミキサの合算の入力 3 次インターセプトポイントを IIP3RV(dBm)，方向性結合
器の結合経路における減衰量（結合損失）を CL(dB)とすると， 
)()(3)(3 dBCLdBmIIPdBmIIP RVRM                               (3.6) 
となる．真数表示において IIP3RVは，アイソレーションアンプ並び受信ミキサの IIP3 をそ
れぞれ IIP3Amp，IIP3Mix，アイソレーションアンプの利得を GAmpとすると次式となる． 
Mix
Amp
AmpRV IIP
G
IIPIIP 33
1
3
1                                            (3.7) 
ここで線形入力電力の上限の目安を IIP3 から PX (dB)バックオフした電力で定義すると，
ダイナミックレンジの上限値 Pmax(dBm)は， 
)()(3)(max dBPdBmIIPdBmP XRM                                   (3.8) 
一方ノイズフロア NFLRM(dBm)は，リフレクトメータの信号入力ポートから受信ミキサ出
力までの雑音指数 NFRM(dB)と利得 GRM(dB)から， 
)()()(174)( dBGdBNFdBmdBmNFL RMRMRM                      (3.9) 
となる．ここで真数表示において，アイソレーションアンプと受信ミキサの雑音指数を
FAmp，FMixとすると，NFRM(dB)は次式で与えられる． 
  )(1log10)( dBCL
G
FFdBNF
Amp
Mix
AmpRM 

                         (3.10) 
以上により測定分解能 1MHz 時のリフレクトメータのダイナミックレンジは， 
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60)()()( max  dBmNFLdBmPdBDR RM                            (3.11) 
となる．3.2.5 節では以上の計算プロセスを用いて，リフレクトメータのダイナミックレン
ジの設計について検証する．  
(２) クロストークによるダイナミックレンジ  
ダイナミックレンジを見積もる際にもう一つ注意すべき項目はチャンネル間信号クロス
トークである．この問題を図 3.7 の 2 つのリフレクトメータを用いた 2 ポート測定のブロ
ック図を用いて説明する．この測定ブロックはチャンネル 1（リフレクトメータ 1 側）並び
チャンネル 2（リフレクトメータ 2 側）の各リフレクトメータの測定ポートに SP4T-SW を
接続して 4 つの DUT を同時測定する RF テスタでの例を示している．図中経路 1 が測定信
号経路で，経路 2 はクロストークの中で最も注意を払う必要のある経路である． 
 
図 3.7 VNA におけるリフレクトメータ間のクロストーク 
クロストークによる性能悪化を防ぐため，経路 1 の損失と経路 2 のクロストークとの差
分を先に述べた要求ダイナミックレンジ以上にする必要がある．400 MHz～12 GHz におい
て，経路 1 の損失は主に 2 つの SP4T-SW の通過損失とチャンネル 2 の変換損失の合計で
あり，最大で 18 dB 程度が見込まれる．一方経路 2 においては，ローカル信号の電力分配
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器の出力ポート間アイソレーション(ISO2)は 25～30 dB 程度であるため，測定信号に対す
るクロストーク抑圧を 100 dB 程度確保するためには，電力分配器を除くチャンネル 1 とチ
ャンネル 2 の合計(ISO1 + ISO3)で 90 dB 程度のアイソレーションが必要となる．このうち
チャンネル 1 内のクロストークについては，3.2.4 節で述べる受信ミキサにおけるローカル
バランのアイソレーション効果によって十分抑圧されるが，チャンネル 2 に関しては，受
信ミキサのローカルポートから漏れこんだ測定基準信号は経路 1 の主信号と同じ IF に変換
され，クロストーク抑圧はあまり期待できない． 
3.2 リフレクトメータの SiP 化 
3.2.1 リフレクトメータ SiP の構成   
計測器や RF テスタでは MHz 帯から 10 GHz 帯の広帯域にわたり高いダイナミックレン
ジが要求される．我々は RF-SiP と RF ボードを用いて広帯域フロントエンドの大幅な小形
化を達成したことは既に述べたとおりである[3.1]．再度 RF-SiP の構造を図 3.8 に示す．リ
フレクトメータにおいては，多層化 LTCC 基板内に広帯域方向性結合器を作りこみ，リフ
レクトメータの性能に特化した，高整合・高アイソレーションアンプ MMIC および低歪み・
高ローカルアイソレーション受信ミキサ IC をカスタム設計し，LTCC 基板に実装すること
により，共通サイズの SiP 化に成功した． 
 
 
図 3.8 RF-SiP の構造 
本 SiP は直径 0.8 mm の BGA（Ball Grid Array）を用いて RF ボードに実装されるため，
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RF-SiP の設計において，BGA および LTCC 内層ストリップ線路から BGA への信号引き
出し部を含めた伝送路の設計が重要である．ストリップ線路から BGA への信号引き出し部
の形状を図 3.9 に示す．2.1.3 節で説明したように BGA への信号引き出し部インピーダン
スを 50 Ωに合わせるため，信号用ビアホールを 8 個のグランド用ビアホールで囲んだ．同
様に信号用 BGA も 8 個のグランド用 BGA で囲んだ．また，BGA のインダクタンス成分を
キャンセルするよう，LTCC 内のストリップ線路に容量性スタブを設けた．本構造におけ
る 20 GHz までの電磁界解析結果を図 3.10 に示す．18 GHz までの周波数範囲において 30 
dB 以上の反射損失が得られている．2.1.3 節の図 2.10 に示した BGA 接続部の解析結果は，
RF ボード側の性能を含んだものであり，図 3.10 から，LTCC 単体の BGA 変換部の整合は
これよりさらに 5 dB 程度良いことがわかる．この設計により，方向性結合器から BGA 端
子への信号伝送における性能悪化の大幅な改善が見込まれる． 
LTCC layer
BGA layer
Stripline
Capacitive Stub
Via hole for signal
BGA for ground
BGA for signal
Via hole for ground
 
図 3.9  BGA 接続部の構造 ：ハーフカットモデル 
設計したリフレクトメータ SiP の回路ブロックを図 3.11 に示す．方向性結合器と一組の
アイソレーションアンプおよび受信ミキサ，そして電力分配器とから構成される．先に述
べたようにリフレクトメータの高性能化において，方向性結合器のディレクティビティ，
アイソレーションアンプのアイソレーションと入力インピーダンス，受信ミキサのリニア
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リティと RF ポートからローカルポート方向のアイソレーションは重要である．なお 3.2.5
節で詳しく検証するが，アイソレーションアンプの入力インピーダンス不整合に起因する
ディレクティビティの悪化を防ぐため，方向性結合器とアイソレーションアンプの間に 5 
dB のアッテネータを装荷した．アイソレーションアンプと受信ミキサの間にも 5 dB のア
ッテネータを装荷し，段間不整合によるリニアリティ悪化を抑えるようにした．なおアッ
テネータの値は VNA に要求される最小受信電力も考慮に入れて決定した．次節以降，各個
別機能回路の設計と性能について述べる． 
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図 3.10  BGA 接続部の電磁界シミュレーション結果 
 
図 3.11 設計したリフレクトメータのブロック図 
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3.2.2 方向性結合器   
リフレクトメータ SiP の LTCC 内層形方向性結合器の構造と設計プロセスについて説明
する． 
設計した方向性結合器の基本等価回路を図 3.12(a)に示す．LTCC 基盤内に作りこみ可能
な寸法で所望帯域において十分な方向性を得るため，非対称の 6 段結合線路形で原形を設
計した[3.6], [3.7]．設計帯域を 1.5 GHz から 15 GHz とし，1 段あたりの電気長を設計帯域
の中心周波数で 4 分の 1 波長とした．段間の急激な不連続による整合と方向性の悪化を防
ぐため，各段をさらに 8 分割し合計 48 段に細分化した（図 3.12(b)）．その際，各段の奇モ
ードインピーダンス Zoo と偶モードインピーダンス Zoe を，Agilent テクノロジー社のシミ
ュレータ ADS[3.8]の最適化機能を用いて求めた．Zoo，Zoe の比誘電率には LTCC の比誘
電率εr = 7.0 を用い，決定した 48 段分の Zoo，Zoe の結合線路をオフセット結合形ストリ
ップ線路[3.9]に置き換えた．オフセット結合形ストリップ線路は 9 層分の誘電体層と上下
のグランドを含む 4 層のメタル層で形成した（図 3.13）．最終的には微細な不連続部を平坦
化した後（図 3.12(c)），上下グランドメタルをつなぐビアホールを含めた全体構造において
電磁界シミュレータを用いて寸法を決定した．設計した方向性結合器を図 14 に示す． 
さて非対称形方向性結合器の設計においては密結合側の Zoe が高いためこれを 50 Ωに変
換する必要がある．不平衡 50 Ω線路へのモード変換の過程で，結合線路間容量の急激な減
少に伴いインダクティブなインピーダンス線路になり，結果的に方向性結合器のリターン
ロスは劣化する．そこで小スペースでインダクティブなインピーダンスを補償するため，
方向性結合器の結合線路に近接する接地プレートを用いた．その効果について電磁界シミ
ュレータで確認した結果を図 3.15 に示す．P1ポートの反射損失 S11が大きく改善されてお
り，良好なインピーダンス変換が図れることがわかる．また，ディレクティビティの大幅
な改善も見込まれることがシミュレーションより確認できた．こうして構成した方向性結
合器の全長は約 16 mm で，20 mm ｘ 20 mm の LTCC 基板内層に十分作りこみ可能な
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寸法である．シミュレーション結果と測定結果を図 3.16(a)，(b)，(c) に示す．両者はよく
一致しており，400 MHz から 12 GHz において 1.1 dB 以下の通過損失，-15 dB 以上のデ
ィレクティビティを有する LTCC 内蔵形方向性結合器を実現した．比較のため同図には，
図 3.1 の同軸コネクタ長を除いた全長が 90 mm の HBIC 形方向性結合器の特性もプロット
した．結合度において低域側の遮断周波数に差があるもの，通過損失とディレクティビテ
ィでは反射測定の要求範囲 400 MHz から 6 GHz でほぼ同等の性能が得られている．なお，
この HBIC 形方向性結合器は当社の計測器製品にも使用されている． 
 
(a) 6 段非対称結合線路プロトタイプ 
 
  (b) 1 段を 8 つに分割         (c) 段間の平滑化 
図 3.12 広帯域方向性結合器の等価回路と設計プロセス 
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図 3.13  オフセット結合形ストリップ線路 
図 3.14 広帯域方向性結合器の構造  
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図 3.15 電磁界シミュレーションを用いた図 3.14 の接地プレーンによるディレクティビテ
ィと S11 の改善効果の確認 
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(a) 挿入損失 
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(b) 結合度（カップリング） 
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(c) ディレクティビティ 
図 3.16 広帯域方向性結合器の電磁界シミュレーション結果 
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3.2.3 アイソレーションアンプ   
3.1.2 節で述べたようにアイソレーションアンプには本来の目的である高アイソレーショ
ンの確保に加え，整合のとれた入力インピーダンスが求められる．アイソレーションに関
しては，測定信号のクロストークへの影響に加え，ローカル信号の測定ポートへの漏れに
より生じる反射スプリアスの問題が重大である．そこで広帯域にわたり十分なアイソレー
ションを得るため，ソース接地 FET とゲート接地 FET のカスコード接続を単位セルとす
る 8 段セル構成の分布形アンプとした．設計したアンプの等価回路を図 3.17 に示す．分布
形アンプの利得は次式で与えられる[3.10]． 
   
  
















 


gd
cg
AgAdn
gdm
AA
eAAnRRg
G
2
1sinh114
2
sinh
2
22
2
0201
2




                      (3.12) 
 gg CLR /01  と  dd CLR /02  は分布形アンプにおけるそれぞれゲート伝送線路，ドレイン伝
送線路の特性インピーダンスで，  gsig CR/1 と  cc f 2 はそれぞれ，ソース接地 HEMT
入力部の遮断周波数，ドレイン伝送線路の遮断周波数である．Ag，Ad は各伝送線路の周波
数に対する減衰特性を示すパラメータである[3.11]．単位セルにおける段間線路 Lsd はゲー
ト接地ＦＥＴのゲート・ソース間容量とでフィルタ回路を形成し，単位セルの利得平坦性
を図る役割を有している[3.12]．Lcg は高周波帯域の利得を増加する効果を有するが，本ア
プリケーションにおいてはアイソレーションを最優先に設計し，Lcg ≒ 0 とした． 
次に入力インピーダンスの改善について述べる．分布形アンプの入出力インピーダンスは
入出力終端抵抗 Rg，Rdの性能に影響される．終端抵抗を形成する薄膜抵抗には許容電力に
応じた面積が必要で，面積に比例した対地容量が寄生し終端回路の周波数特性が劣化する．
そこで図 3.18 に示すように，許容電力を満たす面積を 2 つに分散配置することで寄生容量
による周波数特性の劣化を抑えた．同図で 1 つの薄膜抵抗で終端回路を構成したものを
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Type-1，2 つに分散配置したものを Type-2 とし，それぞれをアンプの入出力終端回路に用
いた場合の利得と入力反射特性をシミュレーションした．その結果を図 3.19 に示す．両者
でのアイソレーションアンプ入力インピーダンスに対する効果の違いを見るため 20 GHz
までの結果をプロットした．Type-2 を用いた場合，Type-1 に対し入力反射は最悪値で約 3 
dB 改善され，20 dB 以上の反射損失が得られていることがわかる．3.2.5 節で検証するが，
方向性結合器のディレクティビティの悪化を防ぐためには，アイソレーションアンプの入
力反射損失を 20 dB 以上確保する必要があり，本終端回路による入力反射損失の改善は接
続の不整合によるディレクティビティの悪化を防ぐのに有効であると考えられる．アイソ
レーションアンプは 0.15 μm InGaP/InGaAs/GaAs P-HEMTプロセスを用いて設計した．
HEMT のゲート幅は 80 μm ｘ 2 である． 
 
図 3.17 アイソレーションアンプ等価回路 
 
図 3.18 アイソレーションアンプ終端回路の構造 
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設計したアイソレーションアンプの測定結果を図 3.20(a),(b)に示す．400 MHz から 12 
GHz において，利得 10 dB 以上，入力反射損失 20 dB 以上，アイソレーション 50 dB 以上
の特性を得，雑音指数は 4 dB 以下，IIP3 は+15 dBm 以上を得た． 
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図 3.19 終端回路タイプ 1，2 におけるアイソレーションアンプのシミュレーション結果 
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(a) 利得，入出力反射特性 
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(b) 逆方向アイソレーション 
図 3. 20 アイソレーションアンプの測定結果 
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3.2.4 受信ミキサ   
リフレクトメータを SiP 化する上で受信ミキサの 1 チップ IC 化が必須となることから，
SiGe BiCMOS プロセスを用いたギルバートセル[3.13]，[3.14]を基本回路にミキサを構成
することにした．リフレクトメータ用受信ミキサの設計において注力すべき性能は，400 
MHz 帯から動作する広帯域性とリニアリティ，そして RF ポートからローカルポートへの
アイソレーションである．ミキサのバラン回路に関してはマーチャンドバランに代表され
る受動回路によるさまざまな構成手法が提案されているが[3.15]-[3.17]，これらでは数オク
ターブに及ぶ広帯域特性を得るのは非常に困難である．一方，トランジスタ差動対回路を
用いたアクティブバランは，MHz 帯から GHz 帯の広帯域にわたり不平衡・平衡モード変
換が可能で，また高利得，高アイソレーションを有することから，リフレクトメータの受
信ミキサに適している．そこで我々は多段差動対回路を用いたアクティブ回路でバランを
構成することにした．アクティブバランの等価回路を図 3.21 に示す．リフレクトメータ受
信ミキサのアクティブバランにとって最も重要な性能は，広帯域にわたり平坦で十分なロ
ーカル電力を受信ミキサに供給することである．そこで我々はアクティブバランのトラン
ジスタ差動対のエミッタ間に中和コンデンサ CMを付加し，さらに差動対をカスコードトラ
ンジスタで構成することにより，出力電力の周波数平坦度を改善した．この差動対構成に
よる出力電力の周波数特性改善について図 3.22，図 3.23 を用いて説明する．図 3.22 には
Type-1 から Type-3 までの 3 種類の差動対等価回路を示した．Type-1 が基本となる差動対
で，トランジスタ Tr1，Tr2 とそれぞれのエミッタ抵抗 R1，R2 で構成される．この差動対
で図 3.21 のアクティブバランを構成した場合の出力電力の周波数特性のシミュレーション
結果が図 3.23 の Type-1 の特性である．周波数が増加するにつれて出力電力が大きく減少
している．次に Type-2 の差動対を用いた場合の結果が同図の Type-2 となり，周波数特性
が大幅に改善している．これは CMにより周波数が高くなるにつれて差動対のエミッタ－接
地間インピーダンスが低くなるためである．しかしながらこの場合でも 10 GHz を超えると
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出力電力は低下する．チップ内配線の周波数特性やアクティブバラン入力までの信号損失
を考えた場合，周波数の増加とともに若干出力電力が増加する特性となることが望ましい．
そこで差動対をカスコードトランジスタにしたのが Type-3 である．Type-2 の特性からさら
に高周波側の特性が改善し，400 MHz に対し 6 GHz では 0.4 dB 程度出力が増加し，12 GHz
では 1.3 dB 増加している．カスコードにすることでトランジスタのミラー効果を抑え周波
数特性を改善するとともに，図 3.21 のアクティブバランの LOoutから LOinへのアイソレー
ションの向上にも役立つことから，3.1.3 節で述べたクロストークの低減にも有利である．
図 3.21 の回路において，差動対 Type-2 と Type-3 をそれぞれ用いた場合の LOoutから LOin
へのアイソレーションのシミュレーション結果を図 3.24 に示す．ハーモニックバランスシ
ミュレーションを用い，LOinポートに-20 dBm のローカル電力を供給した状態で LOoutポ
ートに-20 dBm の RF 信号を入力した際の RF 信号におけるアイソレーションをシミュレ
ーションした．Type-3 では 12 GHz で 50 dB 以上のアイソレーションを示しており，ロー
カル電力でドライブした状態でもカスコード差動対の効果により 3 ～ 5 dB 程度の改善が
期待できる．カスコード差動対のエミッタサイズは初段が 0.2 ｘ 4 μm，2 段目が 0.2 ｘ 
8 μm である．  
 
図 3.21 広帯域アクティブバラン等価回路 
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図 3.22 評価した 3 パターンの差動対回路 
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図 3.23 3 パターンの差動対をそれぞれ用いた場合のアクティブバランの出力電力シミュ
レーション結果 
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図 3.24 設計したアクティブバランにおける LOout ポートから LOin ポートへの逆方向
アイソレーションのシミュレーション結果 
次にミキサ部について説明する．ギルバートセルミキサの等価回路を図 3.25 に示す．RF
信号のトランスコンダクタンスへの変換は図中 Q1，Q2 のコモンエミッタトランジスタ段
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で行った．トランジスタ段の中和回路にはリニアリティとその周波数平坦度を優先し，コ
ンデンサではなく抵抗 RE を用いた．RE を増加すると受信ミキサにおける RF 入力信号の
振幅範囲が広がり，リニアリティが改善されるが，逆に変換利得と雑音指数は悪化する．
ギルバートセルミキサの IF 出力電圧はおよそ次式で与えられる． 
RFLO
TE
C
E
RFC
IF VVVR
R
R
VR
e
eV
TV
LOV
TV
LOV


 2
1
1
                            (3.13)             
VT はトランジスタのスレッショルド電圧である．今回は利得および雑音指数の必要性能を
維持しつつリニアリティを最優先に，RE を 70 Ω とした．受信ミキサは 0.25 μm SiGe 
BiCMOS プロセスを用い１チップに集積化した．チップサイズは 0.8 mm ｘ 0.8 mm であ
る．受信ミキサのシミュレーション結果と測定結果を図 3.26 に示す．両者はよく一致して
おり，実測において 400 MHz から 12 GHz の帯域で変換利得は 6 dB 以上，雑音指数は 25 
dB 以下であった．変換利得は周波数の増加に対してわずかに高くなる傾向にあり，アクテ
ィブバランの周波数特性改善が効いている結果となった．400 MHz から 12 GHz において
IIP3 は+6 dBm 以上であった． 
 
図 3.25 広帯域アクティブミキサ（ギルバートセル）の等価回路 
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図 3.26  受信ミキサの変換利得と雑音指数のシミュレーションおよび測定結果 
一方のミキサのオプション回路として，図 3.25 の中和抵抗 REに並列に MOS スイッチと
抵抗 REaとからなる回路を付加した図 3.27 のミキサ回路を提案する．これはリフレクトメ
ータの最小受信電力を向上させるための回路である． 
 
図 3.27 追加機能（雑音指数低減モード付）形アクティブミキサ等価回路 
MOS スイッチがオン状態時において REと REaおよび MOS スイッチのオン抵抗の総和
で与えられる中和抵抗は 30 Ω以下となり，また，同図の VCCを下げ，Vrefを可変してギル
バートセルのドライブ電流を 30 %程度減じることで（Low NF モード），受信ミキサの利
得増加を抑えつつ雑音指数が約 5 dB 低減し（図 3.28 の Low NF Mode），最小受信電力が
4～5 dB 向上する．但し，この場合，受信ミキサの IIP3 は 10 dB 以上悪化するため，リフ
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レクトメータのダイナミックレンジ自体はむしろ低下する．SAW デバイスやフィルタ内蔵
IC 等におけるバンドリジェクション特性（スカラー評価）の測定限界の向上に有効なオプ
ション機能である． 
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図 3.28  追加機能形アクティブミキサを用いた受信ミキサの変換利得と雑音指数のシミ
ュレーションと測定結果 
3.2.5 リフレクトメータ SiP 化の設計検証   
方向性結合器，アイソレーションアンプ，受信ミキサの諸性能にもとづき，図 3.11 のリ
フレクトメータのディレクティビティとダイナミックレンジを検証する． 
（１）ディレクティビティ   
まず式(3.5)および前述の方向性結合器並びアイソレーションアンプの実測値を用いて，方
向性結合器の結合ポート P3，P4にアイソレーションアンプが直接接続された場合のリフレ
クトメータのディレクティビティを計算した．結果を図 3.29 に示す．比較のため，アイソ
レーションアンプの代わりに完全整合された場合，すなわち図 3.3 において E3 = E4 = 0 の
ときの結果もプロットした．計算結果から，アイソレーションアンプの入力インピーダン
スを 20 dB確保しても方向性結合器のディレクティビティはかなり悪化することがわかる．
また，図 3.20 のアイソレーションアンプのデータはウェハプローブを用いて測定したベア
チップ自体の性能であり，実装時のボンドワイヤにより入力反射損失はこれより悪くなり
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ディレクティビティはさらに悪化する．そこでアンプ前段に 5 dB の薄膜抵抗アッテネータ
を挿入し，全帯域で図 3.3 の E3と E4において 20 dB 以上の反射損失を確保するようにし
た． 
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図 3.29 方向性結合器のディレクティビティに対する結合ポート，アイソレーションポー
トインピーダンスの影響 
（２）ダイナミックレンジ   
式(3.6)～(3.11)と各個別機能回路の実測値を用いてリフレクトメータのダイナミックレン
ジを計算する．ここでは主要テスト周波数である 2 GHz で検討する．図 3.11 に示すように，
アイソレーションアンプ並び受信ミキサの各入力に装荷した 5 dB アッテネータを含めて，
それぞれアイソレーションアンプ，受信ミキサと定義する．方向性結合器の結合損失 CL は，
結合器の通過損失 S21と結合度 S41の合算に本 SiP 入力端子から方向性結合器までの伝送損
失を加え，およそ 13 dBとした．受信ミキサの IIP3Mixを 2 GHzにおける実測値から+9 dBm
とし，これより式(3.6)，(3.7)を用い計算した結果，2 GHz においてリフレクトメータの入
力 3 次インターセプトポイント IIP3RMは約 22 dBm となる．VNA に要求される線形性の
定義を，小信号時を基準として振幅利得および位相偏差がそれぞれ± 0.1 dB，± 1 度以内と
なる入力電力とすると，最大入力電力は，およその経験則として IIP3RMから 16～18 dB 以
上バックオフした値と見込まれ，今回のリフレクトメータにおけるダイナミックレンジの
上限 Pmaxは+5 dBm 前後と見積もられる． 
次にリフレクトメータのノイズフロアを計算する．2 GHz における各回路の実測値と，
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先と同様に方向性結合器の CL の値として 13 dB をそれぞれ式(3.10)に代入すると，リフレ
クトメータの雑音指数 NFRM(dB)は約 36.1 dB となる．利得 GRM(dB)は CL と GAmpと GMix
の合算から約-6 dBとなるから，結局リフレクトメータのノイズフロアNFLRM(dBm)は(3.9)
式より-143.9 dBm となる． 
以上の値と式(3.11)から，測定分解能 1 MHz 時のダイナミックレンジは， 
9.88609.1435)( dBDR                              (3.14) 
となる． 
3.3 リフレクトメータ SiP の性能評価結果 
3.2 章で説明した個別機能回路と LTCC 集積化技術を用いて図 3.11 の構成に基づくリフ
レクトメータを SiP 化した．開発したリフレクトメータの写真を図 3.30 に示す．主要機能
回路の配置は同図に示す通りで，同写真上部の SMD 部品の下の LTCC 内層に方向性結合
器が内蔵されている．つづいて本リフレクトメータの評価結果について述べる． 
 
図 3.30 開発したリフレクトメータ SiP 
3.3.1 変換利得と雑音特性 
変換利得，雑音特性を図 3.31 に示す．800 MHz 以下で特性が大きく悪化しているが，こ
れは方向性結合器の結合特性に依存する性能であり，方向性結合器を用いた VNA で生じる
特性傾向である．800 MHz から 12 GHz においては変換利得-12 dB 以上，NF は 42 dB 以
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下の特性を得た． 
3.3.2 ディレクティビティと反射測定ダイナミックレンジ 
ディレクティビティ特性を図 3.32 に示す．400 MHz から 7 GHz において，目標の-15 dB
以下の特性が得られているが，7 GHz から 12 GHz においては-15 dB を割り込み，特に 12 
GHz 付近では-10 dB 程度である． 図 3.33 に, 図 3.32 の測定値と式(3.3)を用いて計算し
た反射測定ダイナミックレンジを示す．計算過程において，システムディレクティビティ
の算出では,各周波数における DUT までの挿入損失 IL として 6 GHz と 12 GHz の各実測
値である 5 dB および 7 dB をもとに直線補完した値を用い，Do には図 3.32 の測定値を用
い，Dt には先に述べたシステムの温度変動 0.35 dB を周波数に関係なく一律に適用し，そ
れぞれ算出した．同グラフより，400 MHz から 6 GHz においては RF テスタの要求仕様で
ある 33 dB を満たしていることがわかる．7 GHz から 12 GHz では仕様ラインを割ってお
り，この周波数範囲まで反射測定の要求仕様を拡張することはできない．なお，R-ch と A-ch
とでの性能差は，方向性結合器の設計上の非対称性が主要因である． 
3.3.3 リニアリティとダイナミックレンジ 
リニアリティは，-30 dBm 入力時の値を基準に，+5 dBm 入力時の変換利得および位相
の変動量にて評価した．振幅リニアリティおよび位相リニアリティの測定結果を図 3.34 に
示す．この結果から，+5 dBm 入力電力においては振幅偏差 ± 0.1 dB，位相偏差 ± 1° に対
して十分にマージンを有することがわかる．振幅並び位相偏差の許容値を満たす最大入力
電力 Pmaxは+7 dBm であった．この Pmaxと，図 3.31 の評価結果をもとに式(3.11)を用いて
測定分解能 1 MHz でのリフレクトメータのダイナミックレンジを計算した結果が図 3.35
である．400 MHz から 12 GHz においておよそ 90 dB のダイナミックレンジとなっており，
式(3.14)の検証結果とほぼ一致する．但し，図 3.35 のデータは Pmaxを周波数にかかわらず
一律+7 dBm として計算したものであり，そのため周波数によりデータにはそれぞれの実力
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値とのマージンにばらつきが存在する．なお，図 3.1 に示した HBIC を用いたリフレクト
メータではおよそ 105 dB のダイナミックレンジとなっており，これに対し本 SiP では 15 
dB 程度不足している．この差の主要因は受信ミキサの IIP3 の差であり，HBIC ではディ
スクリートのダイオードミキサを用いているため IIP3 が約 23 dBm と高く，この IIP3 の
違いがほぼダイナミックレンジの差となっており，受信ミキサ IC の IIP3 改善が今後の課
題である． 
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図 3.31  リフレクトメータ SiP の変換利得と雑音指数の測定結果 
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図 3.32 リフレクトメータ SiP のディレクティビティ測定結果 
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図 3.33 リフレクトメータ SiP のディレクティビティ測定値を用いて計算した反射測定ダ
イナミックレンジ(DRrf ) 
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図 3.34 リフレクトメータ SiP の振幅および位相リニアリティの測定結果 
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図 3.35 リフレクトメータ SiP のダイナミックレンジ 
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3.3.4 ポート間アイソレーション 
リフレクトメータのポート間アイソレーションを図 3.36 に示す．(a)，(b)の測定データは，
それぞれ図 3.7 の ISO1 と ISO3 の測定結果に相当する．これら実測値より，電力分配器の
出力ポート間アイソレーションを含めたクロストークは 110 dB 以上となり，最も心配され
るクロストーク経路による不要波電力は，リフレクトメータのダイナミックレンジに影響
しないレベルに抑えられることがわかる． 
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(a) 測定信号ポートとローカルポート間アイソレーション  
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(b) ローカルポートと IF ポート間アイソレーション 
図 3.36 リフレクトメータ SiP のポート間アイソレーションの測定結果． 
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以上の評価結果から，開発したリフレクトメータ SiP では，我々の RF テスタの VNA 機
能に要求される周波数範囲 400 MHz から 12 GHz で 90 dB のダイナミックレンジが得ら
れ，また，400 MHz から 6GHz において環境温度 25 ± 7℃で± 1 dB の確度にて 15 dB の
反射損失の測定が可能であることがわかる．なお，VNA 機能として通過伝送特性の温度に
対する測定精度も重要であるが，これについては VSG 並び VSA 機能を用いてシステム全
体の温度補正データを事前に取得することで補正可能で，リフレクトメータに対する性能
としては重要ではない．6 GHz から 12 GHz の性能に関しては，方向性結合器のディレク
ティビティの改善が課題である． 
3.4 本章のまとめ 
RF テスタの高密度化を目的としたリフレクトメータの SiP 化について，その構成検討，
各個別機能回路の設計および評価とそれらを用いた SiP 化の検証，そして試作結果を述べ
た．検討項目としてディレクティビティとダイナミックレンジに焦点をあて，各個別機能
回路の実現手段を考案し，それらを接続した際の測定精度への影響も検討し小形化を行っ
た結果，従来構造に対し 50 分の１以下のサイズで RF テスタ用途に適したリフレクトメー
タ SiP を実現した． 
付録 式(3.5)の導出 
 付図 3.1 は図 3.3 に示したリフレクトメータの測定系に対応したシグナルフローグラフ
である．Sij は方向性結合器の S パラメータで，R は R-ch ポート，A は A-ch ポート，S は
信号入力ポートである．付図 3.1 から計算で求められる X,Y,Z,W によって，付図 3.1 は付
図 3.2 に変換される．付図 3.2 は付図 3.3 に変換される．付図 3.3 はリフレクトメータのキ
ャリブレーションモデルそのものであり，Y はソースマッチ，X/T4 と W*T3 はそれぞれ，
往路，復路の反射トラッキングである．Z/(X*W)が注目のディレクティビティである． 
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付図 3.1 のシグナルフローグラフより， 
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である．これを行列表現で整理すると， 
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となる．これを T1S,a1,a2,a3,a4,b1,b2,b3,b4 という 9 個の変数による 7 連立方程式と考え
る．この 7 連立方程式から，T1S,b1,a1,a2,a3 という 5 個の変数を消去すると，b2,b3,b4,a2
という 4 個(=9-5)の変数による 2 個(=7-5)の連立方程式が得られることになる．得られる 2
連立方程式を，付図 3.2 のように， 
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という形式で求めることを考える．そこで， 
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を満たすような 2 行 7 列の行列(Mij)を考える．すなわち， 
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である．この A5 の行列(Mij)を A2 に左側から掛けることを考える．その準備のために以下
の計算をすると， 
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となるため，結局 A5 の行列(Mij)を A2 に左側から掛けると， 
 2
4
3
4
3
2
210
101
4
3
2
1
0040
0030
0
0
4
3
2
1
2100
1010
a
P
P
b
b
b
P
P
a
a
a
a
P
P
b
b
b
b
P
P















































             A6 
  56
となる．A3 と A6 を比較すると， 
1PX  , 3PY  , 2PZ  , 4PW      
であることがわかる．これを具体的に計算すると， 
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となり，これら Z,X,Y よりシステムディレクティビティ{＝Z/(X*W)} が求められる． 
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付図 3.1 
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付図 3.3 
 
 
  58
 
第 4 章 75dB 高速電力レベル可変ステップアッテネータ
SiP 
従来ディスクリート PIN ダイオードやその他電流制御回路等を構成する多数のディスク
リート部品，並びメタルシールド構造を有する HBIC で構成した広帯域，高減衰量ステッ
プアッテネータを，多層 LTCC 基板におけるキャビティ構造と，高速セトリング GaAs 
HEMTプロセスにより新たに開発した 2種類のステップアッテネータMMICを用いて SiP
化し，20 mm × 20 mm × 3 mm の小形サイズにて，10 MHz～12 GHz の帯域で 75 dB の
総可変量と 2 dB 以下の減衰確度と，100 μs 以下の電力レベルセトリングを達成した[4.1]． 
再度 SiP 化した RF テスタフロントエンドのブロック図を図 4.1 に示す．この中で VSG
の電力レベル可変，すなわちダイナミックレンジに関しては 75 dB ステップアッテネータ
SiP の役割が重要である．この機能の SiP 化では，小形化と高減衰量特性が両立する高アイ
ソレーション実装設計が重要となる． 
 
図 4.1 RF テスタフロントエンドのブロック図 
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この章では，RF テスタ用 10 MHz～12 GHz 広帯域 75 dB ステップアッテネータの SiP
化に関して，まず高減衰動作時において高い減衰確度を得る方法に着目した，ステップア
ッテネータ MMIC の設計と本 RF-SiP の高アイソレーション構造について述べ，開発した
ステップアッテネータ SiP の電力レベル可変特性の評価結果を述べたのち，電力レベル可
変の高速化技術とその評価結果について述べる． 
4.1 ステップアッテネータ SiP の設計と実現性検証 
75 dB ステップアッテネータ SiP のブロック図を図 4.2 に示す．本 SiP で図 4.1 の VSG
における電力レベル可変量 115 dB のうちの 75 dB を賄う．可変幅 5 dB，総可変量 75 dB
を実現するため，通過経路がオン（通過ステート）または 40 dB の減衰経路がオン（減衰
ステート）のスイッチ切り替え選択による 40 dB ステップアッテネータと，5 dB，10 dB，
20 dB の 3 セルの各通過ステートと減衰ステート切り替えによる可変幅 5 dB の 35 dB ステ
ップアッテネータの 2 種類を MMIC 化し，LTCC 基板に実装した．図 4.2 の固定アッテネ
ータは VSG の総合利得を調整するもので，本論文では 0 dB とする． 
 
図 4.2 75 dB ステップアッテネータ SiP のブロック図 
この広帯域，高減衰量ステップアッテネータの SiP 化における最大の課題は減衰確度の
確保である．VSG の電力レベル確度は本ステップアッテネータ SiP の減衰確度に大きく依
存する．ステップアッテネータの減衰確度は通過ステート時の電力損失を基準とし，減衰
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ステート時の減衰量と設定減衰量との偏差で定義されるが，ステップアッテネータ MMIC
やこれらを実装する SiP に内在する不要経路のアイソレーションレベルが十分でないと，
減衰確度は劣化する．所望の減衰確度を ACR，設定減衰量を ATX とすると，不要経路に必
要なアイソレーションレベル ISO は次式で与えられる． 



 

2020 1010log20
ATXACRATX
ISO                                    (4.1) 
図 4.3 に ISO の計算例を示す．図 4.2 の SiP に当てはめると，75 dB の電力減衰時に 2 dB
の減衰確度を得ようとした場合，ISO は 87 dB 以上となる．従ってこの SiP の設計では，
各 MMIC 並びこれらを実装する SiP での不要経路アイソレーションの考察が重要である． 
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図 4.3 減衰確度の確保に必要な不要経路アイソレーション 
4.1.1 ステップアッテネータ MMIC の設計と評価 
可変幅 5 dB で総可変量 75 dB の機能を有する SiP を実現するため，可変幅 5 dB で総可
変量 35 dB，並び可変幅 40 dB で総可変量 40 dB の 2 種類の MMIC を開発した．後述の本
SiP の要求性能から，各 MMIC の減衰確度の設計目標を 1 dB 以下とした．35 dB ステップ
アッテネータの各セルは図 4.4(a)～(c)に示した 3 タイプの構成からそれぞれ最適なものを
選択して設計した．図 4.4 の M1～M10 は信号経路のオン，オフを切り替えるスイッチ
HEMT で，0.18 pF・Ωの低 RC 積に加え，高速電力レベルセトリング性能[4.2], [4.3]を有
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する RF テスタ用に特化したデバイスである．図 4.4 のタイプ 1 は M1 をオフ，M2，M3
をオン動作とすることにより，抵抗 R1，R2，R3 で形成されるπ形アッテネータ（減衰ス
テート）となり，逆動作で通過ステートとなる．タイプ 2a では，M1，M3，M6，M8 がオ
フ，M2，M4，M5，M7 がオン動作にて減衰ステートとなり，逆動作で通過ステートとな
る．タイプ 2b では，M1，M3，M6，M8 がオフ，M2，M4，M5，M7，M9，M10 がオン
動作にて減衰ステートとなり，逆動作で通過ステートとなる．さて図 4.3 の ISO 計算値に
基づき，5 dBと 10 dBセルでは減衰ステート時の通過経路アイソレーション ISOoffは 30 dB
程度で良いことから，構成が簡素なタイプ 1 で設計した．なお図 4.3 の ISO 計算値は，減
衰ステート時において減衰経路と通過経路の経路位相差Δθが設計上限周波数で半波長以上
ある場合，すなわち減衰経路信号と不要経路信号の同相，逆相合成の両方が存在する場合
の計算値であり，Δθの小さいタイプ 1 では ISOoffの必要レベルはこれより小さく，シリー
ズ HEMT（M1）1 段での ISOoffで所望の減衰確度が見込まれる．一方 20 dB セルでは図
4.3 より，0.5～1 dB の減衰確度を得るために 40 dB 以上の ISOoffが必要となり，タイプ 2a
を用いた．さらに 40 dB セルでは 60 dB 以上を必要とし，タイプ 2a の通過経路アイソレー
ション強化ため M9，M10 を追加したタイプ 2b を適用した（図 4.4(c)）． 
 
(a) Type-1           (b) Type-2a               (c) Type-2b    
図 4.4 アッテネータセルの構成法 
  62
図 4.5 に 35 dB ステップアッテネータ MMIC の等価回路を示す．前述したように 5 dB
と 10 dB セルをタイプ 1 で，20 dB セルをタイプ 2a で設計した．20 dB セルの設計では，
通過経路において，高い ISOoffと通過ステート時の低損失を両立させるため，シリーズ
HEMT（M1，M3，M5，M7）にゲート幅 320 μm を，シャント HEMT（M2，M4，M6，
M8）に 160 μm を用いた．5 dB セルにはシリーズ HEMT（M1）にゲート幅 320 μm ，
シャント HEMT（M2，M3）に 160 μm を，10 dB セルにはシリーズとシャント HEMT
に 160 μm を用いた．図 4.6 に 40 dB ステップアッテネータ MMIC の等価回路を示す．
回路は，減衰抵抗回路が 2 段のπ形になっていること，通過経路に 2 つのゲート幅 160 μ
m のシャント HEMT（M9，M10）が追加されている点を除いて図 4.5 の 20 dB セルと同
じである．20 dB と 40 dB セルの減衰確度は，ISOoffの周波数依存性や Δθの作用により右
肩上がりの周波数特性を示すため，図 4.5 および図 4.6 の伝送線路（L1～L4）のインダク
タンスおよび HEMT（M6，M8）のオフ状態における寄生容量を用いたローパス特性によ
り平坦化した．試作した 35 dB 並び 40 dB ステップアッテネータ MMIC のチップ写真を図
4.7，図 4.8 に示す．チップサイズはそれぞれ 1.2 mm × 2.4 mm， 1.2 mm × 1.2 mm であ
る． 
 
図 4.5 35 dB ステップアッテネータ MMIC の等価回路 
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図 4.6 40 dB ステップアッテネータ MMIC の等価回路 
 
図 4.7 35 dB ステップアッテネータ MMIC のチップ写真 
 
図 4.8 40 dB ステップアッテネータ MMIC のチップ写真 
図 4.9(a)に 35 dB ステップアッテネータ MMIC の減衰特性について，ADS モーメンタム
[4.4]を用いたシミュレーション結果と測定結果を示す．シミュレーションにおいて，各
HEMT に関しては，あらかじめ測定値より抽出したオン動作並びオフ動作時の小信号等価
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回路を用いた．シミュレーションと実測は良く一致した．減衰確度は実測で 10 MHz～12 
GHz において 0.7 dB 以下であった（図 4.9(b)）．図 4.10 に 40 dB ステップアッテネータ
MMIC の減衰特性と減衰確度のシミュレーション結果と測定結果を示す．実測より帯域 10 
MHz～12 GHz で 0.3 dB 以下の減衰確度を得た．なお，測定はオンウェハプローブにて行
った． 
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(a) 減衰特性 
(b) 減衰確度 
図 4.9 35 dB ステップアッテネータ MMIC の減衰特性評価結果 
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(a) 減衰特性 
(b) 減衰確度 
図 4.10 40 dB ステップアッテネータ MMIC の減衰特性評価結果 
4.1.2 SiP 構造の高アイソレーション化 
本ステップアッテネータ SiP の減衰確度の目標値は，RF テスタフロントエンドの機能仕
様から，10 MHz から 12 GHz の周波数において 0 dB～60 dB の減衰範囲で 1 dB，65 dB
～75 dB の範囲で 2 dB である．前述の通り，最大 75 dB 減衰時に 2 dB の減衰確度を得る
ためには，87 dB 以上の ISO が必要である．図 4.2 の構成の SiP においてアイソレーショ
ンを悪化させる要因として，2 つの MMIC 間のクロストークや伝送線路からの不要放射が
考えられる．そこで，それらを大幅に抑制し，高アイソレーションを確保するために，図
4.11 に示すように LTCC 多層基板を導入した．内部メタルキャップで上部を遮蔽したキャ
ビティ部に MMIC を実装し MMIC 間のクロストークを遮断した．MMIC 間の接続には，
ワイヤボンドを介してマイクロストリップ線路（MSL）および LTCC 内層のストリップ線
路（SL）を用いて，これら伝送線路からの放射を抑えた． 
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 図 4.11 ステップアッテネータ SiP の構造 
 
図 4.11 の構造での P1-P2（励振基準面 a，b）間における 75 dB 減衰時の減衰確度を，電
磁界解析シミュレータ HFSS[4.5]を用いて解析した．解析構造を図 4.12 に示す． 
図 4.12 HFSS 解析構造図 
解析にあたり，各 MMIC の回路パラメータには，前述の各 MMIC の設計で得た減衰量 0 dB
および最大減衰量での各 2 ポート S パラメータを用いた．解析結果を図 4.13 に示す．比較
のため，図 4.11 でキャビティ用内部キャップが無い場合の解析結果もプロットした．図 4.11
の構造で 75 dB 減衰時に 1 dB 以下の減衰確度を得る結果となった．これに対し内部キャッ
プ無しでは 6 dB 程度まで悪化し，本構造の有効性が確認された．なお，実際の当アッテネ
ータ SiP では，SL から BGA への信号伝送変換部の特性も含まれる．この変換部にも 3.2.1
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節で述べた疑似同軸構造を採用し（図 4.11 の X 部），良好な伝送特性を電磁界解析により
確認している[4.6]． 
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図 4.13  ステップアッテネータ SiP の減衰確度の電磁界解析結果 
4.2 ステップアッテネータ SiP 減衰特性評価結果 
開発したステップアッテネータSiPを図 4.14に示す．寸法は 20 mm × 20 mm × 3 mm で
ある． 35 dB および 40 dB ステップアッテネータ MMIC のチップサイズはそれぞれ，1.2 
mm × 2.4 mm, 1.2 mm × 1.2 mm [4.3]である． 
SiP の減衰特性および減衰確度の評価結果を図 4.15 および図 4.16 に示す．10 MHz～12 
GHz の帯域で 75 dB の総可変量と 2 dB の減衰確度を得た．挿入損失と全可変範囲におけ
る反射損失はそれぞれ 8 dB 以下，15 dB 以上であった．減衰確度に関して，測定器用に開
発されたプログラマブルアッテネータ[4.7]や同軸形ステップアッテネータ[4.8]とほぼ同等
の性能が得られた． 
 
図 4.14 75 dB ステップアッテネータ SiP 
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図 4.15 75 dB ステップアッテネータ SiP の減衰特性 
 
 
図 4.16 75 dB ステップアッテネータ SiP の減衰確度 
 
4.3 電力レベルセトリングの高速化技術 
4.3.1 高速電力レベルセトリング MMIC 技術 
RF 電力レベルコントロールのためのステップアッテネータ，および RF 信号経路切り替
えのための RF スイッチの両機能における高速電力レベルセトリング性能は，RF モジュー
ルの高スループット化にとって RF シンセサイザの高速周波数セトリングと並び最も重要
な技術要件である．従来から高速電力レベルセトリング性能に優れる PIN ダイオード‐ス
イッチが，計測器で良く用いられてきたが，小形化，低消費電力化には不向きである．GaAs 
MMIC スイッチは小形化と低消費電力の両面で有利なデバイスであるが，RF テスタに求め
られる高速電力レベルセトリング性能の実現に難がある． 
これらの問題を解決するために，我々は，数マイクロセカンドのオーダーの高速電力レ
ベルセトリングを有する HEMT プロセスを開発し，高速スイッチ MMIC およびステップ
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アッテネータ MMIC に応用した． 
4.3.2 高速電力レベルセトリング動作 
図 4.17 に示すように，RF テストに関するセトリング時間の定義は，制御電圧が切り替
えられた直後に出力電力が最終到達電力の 99.9 %に達するまでの所要時間である．RF 試験
の高スループット化には，ステップアッテネータや RF スイッチ全てにおいて高速電力レベ
ルセトリング性能が必要である．従来の HEMT デバイスを用いたスイッチは，90%の電力
レベルに到達する時間は数ナノ秒の高速性を持つが，99.9 %に達する時間はゲートラグと
呼ばれる遅延現象のため数ミリ秒から数秒の低速となる． 
 
 
図 4.17  RF テストに関するセトリング時間の定義 
ゲートラグは，主に HEMT のゲート電極近傍の表面欠陥に起因する電子トラップによっ
て引き起こされる[4.9]，[4.10]．ゲートラグによるセトリング遅延の問題で，これまで RF
モジュールでは小形化に有利なGaAs MMICは採用されず，PINダイオードを用いたHBIC
使用されてきた．そこで今回，GaAs プロセスにおけるゲートラグの原因となる表面欠陥を
低減するために，新たなパッシベーション成膜技術を取り入れた HEMT プロセスを開発し
た．開発した HEMT 構造を図 4.18 に示す．エピ構造は InGaP/InGaAs/AlGaAs のダブル
ヘテロ接合 HEMT(D-HEMT)である．成膜時の GaAs エピタキシャル層表面へのダメージ
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をなくすため，低温プラズマエンハンスド CVD 法[4.11]により SiN パッシベーション膜を
成膜した．今回このプロセスをスイッチ回路に特化し，ゲート電極は非オフセット・ゲー
ト構造とした．破壊電圧とピンチオフ電圧はそれぞれ 15 V，-2.5 V である．ゲート長は 0.3 
μm である．高ドープ（2 × 1018  cm-3）の InGaP 層により，0.18 Ω・pF/mm の低 CR 積（Ron 
× Coff）を実現した．Ronはゲート電圧 0V 時の HEMT がオン状態の抵抗（オン抵抗）で，
Coffはゲート電圧-5 V 時のオフ状態の容量（オフ容量）である．表 4.1 に従来および今回開
発した HEMT デバイスにおけるセトリング性能の比較を示す．開発した HEMT のセトリ
ング時間は約 50 μs で，従来 HEMT と比較して大幅な高速化を達成した．先に述べた 75 dB
ステップアッテネータに用いられる 35 dB並び 40 dBステップアッテネータ MMICはこの
高速電力セトリング HEMT プロセスを用いて設計した． 
表 4.1 GaAs-FET デバイスにおける電力レベルセトリング性能の比較 
 
 
図 4.18 高速セトリング HEMT の構造 
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4.3.3 ステップアッテネータ SiP 電力レベルセトリング評価結果 
 75dB ステップアッテネータ SiP の電力レベルセトリング特性を図 4.19 に示す．代表
値として減衰量 0 dB から 40 dB に可変，および 40 dB から 0 dB に可変する場合の電力レ
ベルセトリング時間を示す．同図より，SiP 特性としてセトリング時間 100 μs において，
電力収束レベルは 0.02 dB 以内であることがわかる． 
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図 4.19 75 dB ステップアッテネータ SiP の電力レベルセトリング特性 
 
4.4 本章のまとめ 
LTCC 基板と新たに開発した 2 種類のステップアッテネータ MMIC を用いて高減衰，
高確度ステップアッテネータ SiP を実現した．10 MHz～12 GHz の帯域において，75 dB
の総可変量と 2 dB 以下の減衰確度が得らとともに，セトリング時間 100 μs において，電
力収束レベル 0.02 dB 以内の高速性能が得られ，測定器用に開発されたステップアッテネ
ータと同等の減衰確度と，RF テスタに要求される高速電力セトリングを達成した．寸法は
20 mm × 20 mm × 3 mm で，同軸形ステップアッテネータ[4.8]の容積 127 cc に対し 1/100
以下の超小形化に成功した． 
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第 5 章 RF シンセサイザ SiP 
 RF シンセサイザ SiP のコアとなる回路技術は，100 MHz から 13.4 GHz の超高帯域に
亘り高周波分解能および低位相雑音性能を有する，PLL-LSI の１チップ化である．再度 RF
モジュールのブロック図を図 5.1 に示す．1 リソース(1 チャネル)に 4 個の RF シンセサイ
ザが必要で，合計 16 個の RF シンセサイザを 1 台の RF モジュール(4 チャネル)内に搭載す
る必要がある．そこで従来 YTO あるいは VCO およびその他多数のディスクリート部品を
用いて構成した RF シンセサイザに代わる，小形で低位相雑音と高速周波数セトリング性能
を有する広帯域 RF シンセサイザの開発を行った．ここで，デバイステストに求められる条
件として 100μHz 以下の高周波分解能を満たす必要がある．従来，高周波分解能と低位相
雑音の両立を図るため，計測器や RF テスタ用 RF シンセサイザは，高い基準周波数を用い
たマルチループ PLL 方式で構成され，その結果複雑になり大型化が避けられない．本研究
では低位相雑音，高周波数分解能および高速周波数セトリングを有する広帯域 RF シンセサ
イザをシングルループ PLL で実現する方法を考案し，RF-SiP の共通サイズである 20 mm 
x 20 mm x 3 mm の SiP 化に成功した[5.1]．RF シンセサイザ SiP のコア技術は，13 バン
ドVCOと IIRフィルタを備えた48ビットのΔΣモジュレータから成る，PLL-LSIである． 
 
 
図 5.1 RF モジュール・ブロック図 
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5.1 13 バンド VCO および 48 ビットΔΣモジュレータを用いた高周波数分解能
シングルループ RF シンセサイザ SiP 
一般に，X バンドあるいはそれ以上の周波数範囲をカバーする計測器や RF テスタで使わ
れるフラクショナル N 周波数シンセサイザは，小形化に不向きな YTO やディスクリートタ
イプの広帯域 VCO を用い，マルチループ PLL で回路を構成するため，SiP 化は困難であ
った．この問題を解決するために，13 バンド VCO およびΔΣモジュレータを備えた
PLL-LSI を開発し，シングルループ PLL 回路方式にて超小形のフラクショナル N 広帯域
RF シンセサイザ SiP を実現した． 
ΔΣモジュレータを用いた周波数シンセサイザにおいては，高い基準周波数を用いなが
ら高分解能のフラクショナル分周比が得られ，かつ PLL 帯域内の位相雑音をループ対域外
に追い出すノイズシェーピング機能を有することから，これまで多くのΔΣフラクショナ
ル N 周波数シンセサイザが報告されてきた[5.2]-[5.4]． 
 図 5.2 に RF シンセサイザ SiP のブロック図を示す．100MHz から 13.4GHz の周波数範
囲をカバーし，かつシングルループで 100μHz 以下の周波数分解能を有する．RF シンセ
サイザ SiP は PLL-LSI，アクティブループフィルタおよびバイパスコンデンサで構成され
る．PLL-LSI は，13 バンド VCO，位相周波数検出器(PFD)，チャージ・ポンプ(CP)，およ
び VCO に後続するプログラマブル周波数分周器(1/D)と，新発案の 48 ビットΔΣモジュレ
ータを用いたフラクショナル N 周波数分周器から成る．ここで Finと Fout は周波数分周器
の入出力信号で，PFD で外部参照周波数 fREFと Foutの位相比較を行う．fREFはダイレクト
ディジタル・シンセサイザ(DDS)によって生成され，fREFと Foutの最大値は 150 MHz であ
る．PLL-LSI は，遮断周波数 90 GHz，最大発振周波数 180 GHz の 0.25μm SiGe BiCMOS 
SOI プロセスを用いて開発した． 
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図 5.2 RF シンセサイザ SiP・ブロック図 
 
5.2  PLL-LSI のコア回路技術 
5.2.1 非対称トーナメント配置形 13 バンド VCO 
100 MHz から 13.4 GHz の RF シンセサイザを構成するために，6～13.4 GHz の発振帯
域と低位相雑音，高周波数線形性を備えた VCO を実現する必要がある．これらの条件を満
たすために，図 5.3 に示す通り，所要発振帯域を 13 個の VCO でカバーし各 VCO を非対称
のトーナメントで配置した 13 バンド VCO を開発した． 
 
図 5.3  非対称トーナメント配置形 13 バンド VCO 
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このバンド配置により，低域バンドの VCO 出力信号は 5 つのセレクタを経由し，中域バン
ドの VCO 出力は 4 つのセレクタを，高域バンド信号は 3 つのセレクタをそれぞれ経由し出
力されることになり，13 個の VCO から一つを選択し出力する複雑な構成でありながら，
高域の VCO における差動出力バランスの確保が容易となる． 
VCO のバンド選択には図 5.4 に示した差動タイプのセレクタを用いた． 
 
図 5.4  VCO バンドセレクタ 
VCO の等価回路を図 5.5 に示す．低消費電力化およびセレクタのアイソレーション不足
のため，選択した１つの VCO 以外の各 VCO は，その定電流源トランジスタのベースに接
続する MOS スイッチによりバイアス電流を遮断し，発振を完全に停止させた．定電流源回
路に基準電圧（Vref）を供給するバンドギャップリファレンス（BGR）が発生する雑音によ
る位相雑音の悪化を防ぐため，Vref 端子に 0.1μF および 1μF のチップコンデンサーを外
付けした．各 VCO はそれぞれ，LC 共振回路とクロスカップルド・トランジスタペアから
成る差動形 VCO である．クロスカップルド・トランジスタの帰還経路に接続するエミッタ
フォロワの高入力インピーダンスは共振回路の負荷の低減に寄与し，LC 共振回路の負荷 Q
が向上する．また，2 段構成のエミッタフォロアのアイソレーション効果により，VCO の
プリング特性が改善され，セレクタのオン，オフ切り替え時の負荷変動による発振周波数
の変化が抑えられる．13 バンド VCO の各 VCO の LC 共振回路の L と C の値は，それぞ
れ 2 つのタイプのオンチップスパイラルインダクタの選択，および表 5.1 に示したユニット
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バラクタの数にて決定し，各 VCO の所望発振帯域を得るように設計した． 
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図 5.5 VCO の等価回路 
表 5.1 スパイラルインダクタ並びバラクタ数のバンド毎セレクション 
 
 
低域 3 バンドの VCO 用インダクタ(LB-IND)は，VCO の 5.9 から 7.2 GHz までの周波数範
囲をカバーし，高域側 10 バンドの VCO 用インダクタ(HB-IND)は，7.2 から 14.0 GHz ま
での周波数範囲をカバーするようそれぞれ設計した． 
スパイラルインダクタは，シリコン・オン・インシュレータ（SOI）構造の Si 基板上に
積層した 4 層の SiO2層膜からなる厚さ 7μm の誘電体層の上に，厚さ 3μm の最上位層ア
ルミメタルをメタライズして形成した．メタル密度を一定にするためにダミーメタル[5.5]，
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[5.6]が用いられるが，スパイラルインダクタ周辺に関しては，Q 値の悪化や，寄生容量の
増加による VCO の発振帯域，最高発振周波数の悪化を防ぐため，ダミーメタルを極力排し
た． LB-IND と HB-IND のレイアウトおよび等価回路を図 5.6 および図 5.7 に示す．等
価回路の各定数は S パラメータの実測値との合わせこみにより抽出した．Q ファクターは
図 5.7 の等価回路の Y パラメータをもとに，次式で求められる． 
                                           (5.1) 
 
式(5.1)を用いた各 Q 値の算出結果を図 5.8 に示す．LB-IND と HB-IND の各 Q 値は，それ
ぞれ 4GHz で 14，8GHz で 14 と，SOI 構造 Si 基板と厚さ 7μm の SiO2層，並び厚さ 3
μm のトップメタル配線層から成るプロセス構造により高い Q 値が得られている． 
 
(a)  LB-IND         (b)  HB-IND 
図 5.6 スパイラルインダクタ（LB-IND，および HB-IND）のレイアウト図 
 
図 5.7 スパイラルインダクタ等価回路 
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図 5.8  Q 値の算出結果 
今回使用した Si BiCMOS プロセスでは MOS 形とジャンクション形の 2 種類のバラクタが
使用可能であるが，VCO の発振周波数の線形性向上に有利なジャンクション形バラクタを
採用した．図 5.9 は最小単位バラクタ（ユニットバラクタ）における逆印可電圧に対する容
量変化(C-V 特性)である．-3.5 から 0 V の逆電圧範囲で 7.1～13.3 fF の容量可変が得られて
いる．図 5.9 の C-V 特性は，ウェハプローブ測定によるユニットバラクタ 32 個分のバラク
タアレイの C-V 測定およびプローブパッドの寄生成分の高精度なディ・エンべディングに
より抽出した． 
6.0E-15
7.0E-15
8.0E-15
9.0E-15
1.0E-14
1.1E-14
1.2E-14
1.3E-14
1.4E-14
-3.5 -3 -2.5 -2 -1.5 -1 -0.5 0
Reverse Voltage [V]
Ju
nc
tio
n 
C
ap
ac
ita
nc
e 
[F
]
Junction Size : 4 μm2
 
図 5.9 ユニットバラクタにおける逆印可電圧に対する容量変化(C-V 特性) 
さて，VCO の各バンドの設計では，それぞれで所望の周波数リニアリティを得るよう設
計する必要がある．VCO の周波数リニアリティは，周波数チューニング電圧に対する発振
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周波数変化量の直線性であり，MHz/V のディメンジョンを持つ VCO ゲインの変動で評価
される．VCO を用いて PLL 回路を組む場合のループ帯域 LBW は次式で近似される[5.7]． 
N
KRI
LBW VCOcp 
 2                                                  (5.2) 
Icpはチャージ・ポンプ電流，R はループフィルタの抵抗値，KVCOは VCO ゲイン，N は分
周比である．後述するが周波数セトリングタイムを 150 μs 以下にするために LBW は 300 
KHz 以上を確保したい．また本研究の PLL 回路設計では Icpは 2 mA で設計しており，N
は 8 GHz 帯域 VCO では 54，R の可変量は制御回路の精度や簡素化を考慮し 500 %程度以
下に抑える必要がある．以上の条件から，KVCO の目標を，各バンドにおいてその最小値と
最大値の比（KVCO_max／KVCO_min）を 5 以下とし，80～400 [MHz/V]程度の範囲とする．  
さて VCO の周波数範囲，周波数リニアリティを決める設計要員は VCO 共振回路の共振
周波数である．VCO 共振回路を，図 5.10 (a)に示す LC 並列共振回路で構成した場合（リ
アクタンス回路-a），共振周波数は L と C の組み合わせで決まり，先に述べた 2 種類のスパ
イラルインダクタの選択とバラクタアレイのユニットバラクタ数で決定され，この場合周
波数範囲，周波数リニアリティに関する設計の自由度が無い．そこで本研究では，図 5.5 に
示したクロスカップルド・トランジスタペアのコレクタ・ベース間のキャパシタ CXを周波
数リニアリティの改善に積極的に用いるよう，図 5.10 (b)に示すリアクタンス回路-b に基づ
いて VCO 共振回路を設計する手法を用いた． 
 
 
(a)  リアクタンス回路-a    (b)  リアクタンス回路-b 
図 5.10 共振回路に用いるリアクタンス回路 
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リアクタンス回路-a のリアクタンス Xa，リアクタンス回路-b のリアクタンスを Xb とする
と， 
LC
X
V
a
 1
1
                                                    (5.3) 
XV
VX
b
CLC
LCCX 



)1(
1)(
                                         (5.4) 
となる．VCO の発振周波数は，上式(5.3)ないし(5.4)で与えられる共振回路側のリアクタン
スが発振条件を満足する周波数で決定される[5.8],[5.9]．したがって式(5.3)と式(5.4)の比較
から，CXを積極的にリアクタンス素子として用いることにより，VCO の発振周波数は高め
にシフトするだけでなく，CVが大きい値，すなわち VCO の低周波数発振側では VCO ゲイ
ンが小さくなり，周波数リニアリティの向上が期待できる．そこで，リアクタンス回路-b
を VCO 共振回路に適用することによる周波数リニアリティ向上について図 5.5 の実設計回
路での発振シミュレーションを用いて検証することにする．検証の前にリアクタンス回路-b
を共振回路に適用した回路が，図 5.5 のクロスカップル形 VCO であることを説明する．LC
共振回路を有するトランジスタ回路を用いた発振回路の基本形を，発振用トランジスタの
コレクタからエミッタへの帰還用エミッタフォロアを挿入した回路と捉えることにより，
図 5.11(a)に示すように発振回路の基本形からクロスカップル形発振器に展開出来る[5.10]．
これに対して，CXを帰還用エミッタフォロアの前段に挿入した回路が図 5.12(b)である．こ
の場合，CX はクロスカップル形 VCO のトランジスタ対のベース・コレクタ間の帰還容量
となり，発振回路の基本形において帰還アンプ（帰還用エミッタフォロア）前段の共振回
路はリアクタンス回路-b とみなすことができ，図 5.5 の VCO 回路は，リアクタンス回路-b
をクロスカップル形 VCO の共振回路に等価的に適用した回路といえる． 
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(a)  リアクタンス回路-aを適用した場合   (b)  リアクタンス回路-bを適用した場合 
図 5.11 発振回路の基本形からクロスカップル形発振器への展開 
検証シミュレーションは表 5.1 の VCO-5（8 GH 帯）を想定して行った．L は図 5.7 の
HB-IND の等価回路を，Cvは図 5.9 の C-V 特性を有するユニットバラクタモデルに基づく
バラクタアレイを，Cxには 0.2 pF 相当の MIM キャパシタモデルを用いた（図 5.12）．先
にも述べたように，リアクタンス回路-b を用いた場合，リアクタンス回路-a よりも発振周
波数は高くなるため，両リアクタンス回路での周波数リニアリティの違いの比較を容易に
するため，各リアクタンス回路適用の VCO 間で，バラクタのチューニング電圧が-1.5V 時
にほぼ同じ発振周波数になるようリアクタンス回路-aを適用したVCOのバラクタの容量値
を小さくした（図 5.12）．検証シミュレーション結果を図 5.13 に示す．チューニング電圧-0.5
～3.0 V における VCO ゲインは，Cx 無し（リアクタンス回路-a 適用 VCO）では 118～661 
MHz/V であるのに対し，Cx 有り（リアクタンス回路-b 適用 VCO）では 107～490 MHz/V
となり，周波数リニアリティ（KVCO_max／KVCO_min）は 5.61 から 4.57 に改善されることが
わかる．同様の設計手法を用い，13 バンドで発振周波数 6～13.4 GHz をカバーし，各バン
ドで周波数リニアリティが 5 以下になるよう，回路定数 L，Cv，Cx を最適化した． 
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(a)  リアクタンス回路-a          (b)  リアクタンス回路-b             
図 5.12 VCO 共振回路用リアクタンス回路の実回路への置換 
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図 5.13 Cx 無し（リアクタンス回路-a 適用 VCO）と Cx 有り（リアクタンス回路-b 適用
VCO）での周波数リニアリティ比較 
13 バンド VCO の全バンドのチューニング電圧に対する発振周波数のシミュレーション結
果を図 5.14 に示す．各 VCO の発振帯域に関して，製造ばらつきや温度変動の影響を考慮
し，隣接帯域との適正な周波数オーバーラップを確保し，13 バンドで 5.8 から 14 GHz ま
での周波数範囲を完全にカバーする設計を行った． 
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図 5.14 13 バンド VCO の発振周波数シミュレーション結果 
位相雑音の設計検証 
 ここで，13 バンド VCO を代表して VCO-5 の位相雑音の推定について検証する．VCO
の位相雑音は Leeson の式をベースにした変形式より以下の式で表される[5.11]． 
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fL  (5.5) 
式(5.5)の各パラメータは以下のとおりである． 
f0 ： 発振周波数 [Hz] 
fm ： 離調周波数 [Hz]  
fc ： コーナー周波数 [Hz]  
QL ： 負荷 Q 
Qo ： 無負荷 Q 
F ： トランジスタ雑音指数 
K ： ボルツマン定数 
T ： 温度 [°K] 
Rv ： バラクタ等価抵抗 [ohm] 
KVCO ： VCO ゲイン [Hz/V] 
PS ： 発振パワー [W] 
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QL は，図 5.5 のクロスカップルド・トランジスタの負性抵抗におけるサセプタンスの群遅
延 GDより，次式で算出した． 
DL GfQ  0                                                         (5.6) 
Qoは，スパイラルインダ HB-IND の Q 値（図 5.8）とバラクタの Q 値（図 5.15）より求
めた．   
fcはプロセスファウンダリのデザインマニュアルに記載の KＦ（フリッカ雑音係数）に基づ
き，次式を用いて計算した[5.12]．                     
cF fqK  2                                                          (5.7)  
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図 5.15 バラクタの Q 値 
VCO-5 の位相雑音の計算に用いた各パラメータの定数を表 5.2 に示す．  
表 5.2 位相雑音の推定計算に用いたパラメータ定数 
パラメータ 定数
f0 8 GHz
fc 15.6 KHz
QL 1.3
Qo 11.5
F 1.5
RV 2.5 ohm
KVCO 220 MHz/V
PS 5 mW  
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計算した VCO-5 の位相雑音の推定値を図 5.16 に示す．位相雑音は 100KHz キャリアオフ
セットにおいて-92dBc，1MHz オフセットで-113dB となった．5.3.2 節で述べるが，この
推定値は実測結果と非常によく一致している． 
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図 5.16 位相雑音の検証（VCO-5）@1MHz キャリアオフセット 
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5.2.2  48 ビットΔΣフラクショナル N周波数分周器 
図 5.2 に示すように，今回のΔΣフラクショナル N 周波数分周器には，高分解能の設定
分周比を得るため，任意の 48 ビット・パターン n[k]を生成するΔΣモジュレータを採用し
た．ΔΣフラクショナル N 周波数分周器の設計のコンセプトは，サンプリング時間分解能
を用いた 2 値の整数の時間平均の高精度化であり，量子化雑音を伴う．ΔΣモジュレータ
は，量子化雑音を高周波数域にシフトさせるいわゆるノイズシェーピング機能を有する．
ノイズシェーピングにより高周波数域にシフトした量子化ノイズは PLL のループフィルタ
のローパス特性により抑圧が容易であり，ΔΣモジュレータは帯域内位相雑音向上に適し
た回路技術である．多くの場合，従来のΔΣモジュレータは n 次の MASH アーキテクチャ
に基づいて設計される[5.13]-[5.15]．本研究では，従来の n 次 MASH 方式による雑音改善
能力をさらに改良し，かつ 100 μHz 以下の設定周波分解能を得るため，4 次 MASH 1-1-1-1
アーキテクチャに IIRフィルタを適用した 48ビットのΔΣモジュレータを開発した[5.16]．
この方式により，より強力なノイズシェーピングと高周波数分解能が達成可能となること
から，PLL の基準周波数（fREF）を高くしループフィルタの遮断周波数を上げることができ，
その結果，周波数セトリングの高速化も期待できる． 
図 5.17 に開発したΔΣフラクショナル N 周波数分周器のブロック図を示す．回路は，48
ビットΔΣモジュレータ，N ディバイダ，A ディバイダおよびデュアルモジュラス・プリ
スケーラで構成される．N と A は整数である．ΔΣモジュレータの入力信号 FL および I
は周波数分周器の設定分周比 P のフラクショナル（小数）部および整数部である．このフ
ラクショナル N 周波数分周器の出力周波数は次式で与えられる． 
  482
FLANM
F
XI
F
P
FF inininout

                                (5.8)      
この式で X は P の小数部で，P は入力 X と I に応じてΔΣ変調を行なうことにより得られ
る． 
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図 5.17  ΔΣフラクショナル N 周波数分周器のブロック図 
提案する 4 次の MASH アーキテクチャのブロック・ダイヤグラムを図 5.18 に示す．X
と I は式(5.8)に示した入力信号である．この回路アーキテクチャでは，4 番目のアキュムレ
ータに係数 0.5 の掛け算器を伴う IIR フィルタを付加した．ここで，q1，q2，q3 および q4
は各コンパレータで生成される量子化雑音である． 
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図 5.18 4 次 MASH における提案アーキテクチャのブロック・ダイヤグラム 
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本 MASH ブロックの出力は次式で与えられる． 
  1
1
4
3
5.01
1 4





Z
ZqZXY                                           (5.9) 
式(5.9)右辺の第 2 項の分母が，IIR フィルタの雑音抑圧効果を表している．IIR フィルタに
より，従来の MASH 1-1-1-1 アーキテクチャでの量子化雑音抑圧効果はさらに向上する．
この雑音抑圧の効果によって，設定分周比 P の変動振幅が抑えられ，その結果，次に述べ
る理由で位相雑音は改善される． 
一般に，MASH アーキテクチャを用いたΔΣモジュレータでは MASH 回路の次数（段
数）が高次になるにつれ設定分周比 P の変動振幅が増加し，そのため PFD の位相誤差の範
囲は大きくなる[5.17], [5.18]．位相誤差の範囲が増加した結果，シンセサイザの発振周波数
は図 5.19 に示すように PFD の線形性により敏感になり，発振周波数の近傍雑音は増加す
る． 
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Linearity
Poor
Linearity
Good 
Linearity
Output Voltage of PFD
Dotted line : 
  Phase error at large 
  fluctuation of P
Solid line : 
  Phase error at small  
  fluctuation of P
 
図 5.19  PFD の線形性誤差に対する設定分周比 P の変動振幅の影響 
上記の問題を解決するために，PFD の線形性に対する感度を減少させるよう IIR フィルタ
を最終段の MASH 回路に付加した．図 5.20 は，IIR フィルタの伝達関数特性である．IIR
フィルタの遮断周波数は，モジュレータのサンプリング周波数 fsamp の 20 %に設定した．
fsampは DDS からの基準信号 fREFを用いて生成される． 
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図 5.20 IIR フィルタの伝達関数特性 
図 5.21(a), (b)に，従来の 4 次 MASH 1-1-1-1 アーキテクチャで構成したΔΣモジュレータ
における，P と位相誤差のシミュレーションの一例を示す．図 5.21(c), (d)には，提案する 4
次 MASH 1-1-1-1 アーキテクチャにおける同一条件でのシミュレーションを示す．以上の
シミュレーションでは，後述する FPGA を用いた提案アーキテクチャの有効性検証を容易
にするため，fREFと fsamp を 25 MHz に，Fin を 600.1 MHz に設定した．また，これまで
の PFD の経験値や実験例，それに基づいた PLL のシミュレーションとその検証結果等か
ら，PFD の位相線形性誤差を 0.1 %と仮定した．以上の設定に基づき，従来の 4 次 MASH 
を用いたΔΣモジュレータを計算した結果は図 5.21(a)に示す通りで，P の変動振幅は 24±
7 である．一方，提案の 4 次 MASH を適用したΔΣモジュレータの計算結果では，図 5.21(c)
に示すように P の変動振幅は 24±5 となり，変動幅が小さくなることがわかる．さらに図
5.21(b)と図 5.21(d)の比較から，提案回路の方が位相誤差は小さいことがわかる．このよう
に，新提案のモジュレータは位相誤差を低減することが可能で，その結果位相雑音性能の
向上が図れる． 
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(a) 従来 4 次 MASH における P の変動量  (b)  従来 4 次 MASH における位相誤差 
  
 
(c) 新 4 次 MASH における P の変動量  (d)  新 4 次 MASH における位相誤差 
図 5.21 設定分周比 P と位相誤差のシミュレーション例（P を 24.004 に設定） 
図 5.22 に，図 5.2 のΔΣ形フラクショナル N 周波数分周器ブロックにて，提案する 4 次
MASH アーキテクチャを用いた場合の Fin と CPout 間の位相雑音抑圧のシミュレーション
結果を示す．同図には比較のため提案アーキテクチャの代わりに従来の 4 次 MASH アーキ
テクチャを用いた場合の同様のシミュレーション結果を合わせてプロットした．但しこの
シミュレーションでは，後述する FPGA を用いた提案回路の検証実験を容易にするため，
図 12 に示した N-ディバイダ，A ディバイダおよびデュアルモジュラス・プリスケーラから
なるパルススワロ形分周器を単純な N ディバイダで代用し，前述同様，fREFと fsamp を 25 
MHz に，Fin を 600.1 MHz に設定し，PFD の位相線形性誤差は 0.1 %とした．このシミュ
レーション結果から，提案アーキテクチャを適用した回路において 200 kHz キャリアオフ
セットの位相雑音は-134 dBc/Hz 以下となり，従来のアーキテクチャに対し約 8 dB の改善
が見込まれることがわかる． 
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図 5.22 新 4 次 MASH アーキテクチャにおける位相雑音抑圧（ノイズシェーピング）の
シミュレーション結果 
さて以上のシミュレーション結果を，実際の LSI 設計に先んじて実験検証するために，
従来および本提案のΔΣモジュレータを FPGA で試作した．検証は，この FPGA と，ディ
スクリート VCO，N-ディバイダ，および位相線形性誤差がおよそ 0.1%の PFD から成る既
存の PLL ブレッドボードを使用して行った．図 5.23 に，この検証で確認された本考案方式
および従来方式によるフラクショナル N 周波数分周器の位相雑音抑圧効果を示す．検証結
果から，提案する 4 次 MASH アーキテクチャを用いた周波数分周器では，従来の 4 次
MASH アーキテクチャを用いた周波数分周器よりおよそ 7 dB 低位相雑音が改善している
ことがわかる． 
提案のフラクショナル N 周波数分周器の周波数分解能は次式で与えられる． 
Hz
F
F
INTFF
out
in
outres
4.47
2
189150
2
1
48
48
max
max
max






                              (5.10) 
ここで Foutmax(=150 MHz)および Finmax(=13.4 GHz)は，Foutと Finの最大値である．INT は
  92
整数商を与える関数である．ΔΣモジュレータは 150 MHz までの基準周波数で十分な性能
が得られるよう，最高動作周波数を 175 MHz として回路設計した． 
fREF = 25 MHz
Fout = 600.1 MHz
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図 5.23 新方式 MASH によるフラクショナル N 周波数分周器の位相雑音抑圧効果 
5.3 RF シンセサイザ SiP の構造と性能 
5.3.1  RF シンセサイザ SiP の構造 
PLL-LSI のチップ写真を図 5.24 に示す．チップ面積は 40 mm2である．RF シンセサイ
ザ SiP は，PLL-LSI，ループフィルタおよびチップコンデンサーからなる．図 5.25 に RF
シンセサイザ SiP，およびディスクリート VCO とダブルループ PLL 構成を用いた従来の
RF シンセサイザを示す．同等の機能を有する従来の RF シンセサイザに対し，本 RF シン
セサイザ SiP は 1/20 以下のサイズである． 
 
図 5.24  PLL-LSI のチップ写真 
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           (a) 従来 RF シンセサイザ    (b) RF シンセサイザ SiP 
図 5.25  RF シンセサイザ SiP と従来構造 RF シンセサイザの外観 
図 5.26 に，PLL-LSI の差動タイプ・チャージ・ポンプに後続する，ループフィルタの等
価回路を示す． ループ利得は 13 バンド VCO の各 VCO の周波数リニアリティを補償す
るよう調節される．また，およそ PLL 雑音フロアと VCO の位相雑音が等しくなる周波数
（コーナー周波数）に合わせて設計されるループフィルタの遮断周波数に関しても，各バ
ンドで最良の位相雑音性能が達成されるよう調節される．上記両者の調節は可変抵抗器Rv1
およびRv2により行なう．ループフィルタの遮断周波数は，周波数セトリング時間が 150 μ
s 以下となる条件で，300 kHz から 600 kHz の範囲で可変した．例えば，発振周波数 13.4 
GHz ではおよそ 300 kHz ，6.5 GHz では約 600 kHz である．チャージ・ポンプの電流値
は 4 mA（2 mA x 2）で，総消費電力は 2.4 W である． 
 
図 5.26  ループフィルタ等価回路 
  94
5.3.2 評価結果 
13 バンド VCO の測定結果を図 5.27 に示す．13 バンドの各 VCO に-3.5～-0.3V のチュ
ーニング電圧を加えることにより，5.8～14.0 GHz の発振帯域をカバーすることがわかる．
5.8～14.0 GHzの周波数帯域において，1 MHzキャリアオフセットでの位相雑音は-110 dBc
以下であった．VCO ゲイン(Kvco)は，全帯域内で 76 mHz/V から 530 mHz/V で，帯域内
周波数リニアリティは１：７となり，オクターブを超える広帯域の VCO-LSI としては良好
な周波数リニアリティが得られた（図 5.28）． 
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(b) 位相雑音特性 @1MHz キャリアオフセット 
図 5.27  13 バンド VCO の測定結果 
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図 5.28  VCO ゲインの測定結果 
図 5.29 に，最大発振周波数 13.4 GHz でのシンセサイザ SiP の位相雑音特性の測定値と
シミュレーション値のグラフを示す．グラフにはフリーラン VCO の位相雑音測定値も示し
た．評価時のループフィルタの遮断周波数は 300 kHz である．位相雑音は，それぞれ 100 
kHz および 1 MHz キャリアオフセットにおいておよそ-97 dBc/Hz，-109 dBc/Hz であった．
設計帯域 100 MHz～13.4 GHz での位相雑音測定値を図 5.30 に示す． 
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図 5.29  最高発振周波数時（13.4 GHz）の RF シンセサイザ SiP の位相雑音特性 
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図 5.30  RF シンセサイザ SiP の全バンド内位相雑音特性の測定結果 
表5.3には既発表の4次オーダーΔΣフラクショナルN周波数シンセサイザとの In-band
位相雑音比較を示した．In-band 位相雑音の発表データについては，各論文で規定の仕方が
統一されていないため厳格な比較は難しいが，本研究結果は他論文と比較しておおむね 7 
dB 以上良い結果である．なお周波数セトリング特性については，6 章で述べる． 
表 5.3  既発表 4 次オーダーΔΣフラクショナル N 周波数シンセサイザとの In-band 位相
雑音比較 
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5.4  本章のまとめ 
非対称トーナメント形式 13バンドVCOおよび新提案の 48ビットΔΣモジュレータをコ
ア回路とする PLL-LSI を用いてシングルループ PLL 構成にて，超小形フラクショナル N 
RF シンセサイザ SiP を開発した． 
シンセサイザの特徴を以下に要約する． 
(1) 超小形： 
PLL-LSI およびシングルループ PLL による 20 mm x 20 mm x 3 mm の SiP 形状． 
(2) 高周波，広帯域： 
13 バンド VCO による 100MHz から 12GHz のテストカバレッジを実現． 
(3) 高周波分解能： 
48 ビットΔΣモジュレータによる 50μHz の周波数設定分解能． 
(4) 低位相雑音： 
新 MASH アーキテクチャのノイズシェーピング，高基準周波数により，発振周波数 2.5 GHz
時の位相雑音は-123 dBc＠1 MHz キャリアオフセット． 
(5) 高速周波数セトリング： 
ノイズシェーピングおよび高基準周波数の寄与からループフィルタを広域化し，150μs 以
下を実現． 
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第 6 章 新 RF モジュールの性能評価 
6.1 基本性能 
表 6.1 に，RF モジュールのプロトタイプの性能をまとめた．代表的な性能評価として
VSG 出力レベルのダイナミックレンジを図 6.1 に示す．全チャンネルポートにおいて最小
出力-120 dBm 以下，最大出力電力+8 dBm 以上のダイナミックレンジを，100 MHz から 6 
GHz の周波数帯に亘って達成した．  
図 6.2 に，周波数可変幅 0.7 GHz（7.3-8.0 GHz）および 6.7 GHz（6.7-13.4 GHz）時に
おいて，設定周波数の±1 kHz 以内に収束するセトリング時間を示す．13 バンド VCO のフ
ルレンジである 6.7 GHz の周波数可変幅でも 150 μs 以下の高速周波数セトリングが得ら
れており，従来の RF モジュールの 350 μs に対して 2 倍以上の高速化を達成した．RF シ
ンセサイザの高速化，低位相雑音化，ステップアッテネータおよび RF スイッチの高速電力
レベルセトリング性能により，WCDMAの規格試験において 1 %の，802.11aにおいて 1.5 %
の EVM 測定精度で高スループットのテストが可能となった． 
ベンチマーク試験の実例として，数百のテスト項目からなるマルチバンド RF-IC を試験
し，チャネル当たりの試験時間を評価した結果，新 RF モジュールでは従来 RF モジュール
の試験時間 2 秒に対し 400 ミリ秒以下に大幅に短縮され，1 チャネル当たりのテストスル
ープットは 5 倍以上向上している．さらに，4 チャンネル・フルリソースの新 RF モジュー
ルは，完全同時測定，マルチタスク・テスト，モジュールスライスなど[6.1]，多くの魅力
的な特徴を有している． 
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表 6.1 新 RF モジュールの性能諸言 
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図 6.1  VSG 出力レベルダイナミックレンジ 
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図 6.2 周波数セトリング特性 
 
6.2 新 RF モジュールの RF テストへのインパクト 
本研究主題の RF-SiP を用いた RF モジュールの大幅な小形・高密度化により，テストヘ
ッドの 3 スロットに 4 チャンネル・フルリソースをインストールすることが可能となり，
既に述べたように，4 チャンネルの完全同測が可能となった．そこでこの章では 4 チャンネ
ル・フルリソースにより実現したモジュールスライスにおける RF テストの優位性について
述べる． 
 モジュールスライスとは，１台のモジュール内 4 チャンネルの各リソースが完全独立で
それぞれ個別に操作出来ることから，そう呼ばれる．各チャンネルは相互依存することな
くテストプログラムの実行に対応可能，すなわちマルチタスクが可能である．モジュール
スライスによるマルチタスクの優位性の例を図 6.3 と図 6.4 に示す[6.1]．図 6.3 は同一種類
の 4つのDUTを同一のテストプログラムを用いて各チャンネル個別のプロシジャーでテス
トを行う例である．この利点は各テスト項目に対するパス，フェイルから DUT 毎に独立し
てプログラムの実行内容を変えてテストを行うことが可能で，スループットの向上に極め
て有効である．例えば図 6.5 のように，全テスト 5 項目中，テスト項目 1 と項目 2 をパス
した場合は項目 3 と項目 4 を省略できるデバイステストであるとすると，チャンネル 1 の
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DUT-1 ではチャンネル 2 の DUT-2 に対してテストは短時間で終了し，次の DUT テストに
移行することが出来る．これに対しモジュールスライスが不可能，すなわち従来のシェア
ードリソース RF モジュールでは，DUT-2 の最長テスト時間に拘束されスループットは悪
化する．このような各チャンネル毎にプログラムの実行に自由度を持たせテスト効率の向
上を図る手法をアダプティブテストと呼んでいる． 
 
 
図 6.3 モジュールスライスによるテスト手法：同一 DUT のテスト 
 
 
図 6.4 モジュールスライスによるテスト手法：異種 DUT のテスト 
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図 6.5 モジュールスライスによるアダプティブテストの実現 
一方，図 6.4 は異種 DUT をそれぞれ異なるプログラムでテストを行う例である．機能，
性能，テスト内容の異なる DUT を同時にテストすることが出来る．この場合の利点として
テストプログラムの開発効率の向上が挙げられる．複数のプログラマによる複数プログラ
ム開発，あるいは複数のプログラマによる同一プログラムの集中デバックなど，テストプ
ログラム開発効率の向上に非常に有効である． 
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第 7 章 総括 
高密度 RF テスタフロントエンドの SiP（System In Package）化に関する研究と題して，
RF テスタ用モジュールの大幅な小形化を可能にした RF テスタフロントエンド用 RF-SiP 技
術について，主要 RF-SiP に関する要素回路技術から，SiP の構成と構造並びその性能，さ
らに本 SiP を用いて小形，高スループット化した RF モジュール性能について述べた． 
1 章では序論と題し，まず近年の RF テストトレンドと RF テスタへの市場要求について述
べ，つづいて本研究の対象製品である RF テスタおよびこれに搭載される RF モジュールの
概要を説明した後，RF テストトレンド，RF テスタへの市場要求に対応するための RF モジ
ュールの小形・高密度化，高スループット化の重要性を明確にした． 
2 章では RF-SiP 技術と RF テスタフロントエンドの小形化と題し，RF モジュールの小形・
高密度，高スループット化を達成する上で最も重要な技術である，RF テスタフロントエン
ドの SiP 化について述べた．RF モジュールの小形化における最大の課題は RF 回路の集積化
である．本研究では，テスタモジュールの RF テスタフロントエンドを各機能ブロックに分
け，各機能ブロックの全てを SiP 化した．計 13 種類の RF-SiP を開発し RF テスタフロント
エンドを総 SiP 化した結果，RF テスタに要求される広周波数カバレッジとダイナミックレ
ンジ性能を有する RF モジュールを大幅に小形化することに成功した．高周波多層 LTCC 基
板および RF テスタに特化した多種の新規カスタム設計 IC を用いて構成した RF-SiP の構造
と設計の概要を説明し，本 RF-SiP の特徴を述べるとともに，RF テスタフロントエンドの小
形化の技術的ポイントを述べた． 
3 章から 5章では，開発した 13 種類の RF-SiP の中でも最も開発難易度が高く，また，SiP
化による小形化の効果の高い 3種類の SiP について詳しく説明した． 
3 章ではベクトルネットワークアナライザ（VNA）用リフレクトメータ SiP について述べ
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た．従来，方向性結合器や受信ミキサをハイブリッド回路で構成した VNA 機能を SiP 化す
ることは，RF モジュールの小形化にとって大きな課題であった．本研究では VNA 機能とそ
の諸性能を SiP で実現するために，これに適した MMIC や RF-IC，LTCC 基板内層に実装可能
な小形広帯域方向性結合器を開発し，これらを用いて VNA 機能を SiP 化することに成功し
た．VNA の SiP 化における重要検討課題とその検証，SiP を構成する主要回路の設計，そし
てそれらを用いて組み上げたリフレクトメータ SiP の諸性能について述べた． 
4 章では 75dB ステップアッテネータ SiP について述べた．従来，ディスクリートタイプ
の PIN ダイオードと大型の金属シールド構造を用いて構成された広帯域，高減衰ステップ
アッテネータを SiP 化する際に重要となる技術は，高速信号切り替えデバイスとそのデバ
イスの RF 性能を最大限に引き出す MMIC 回路技術と，MMIC を LTCC に搭載する際の高アイソ
レーション実装技術である．高速 HEMT デバイス技術，それを用いた高速ステップアッテネ
ータ MMIC 回路技術，そして高アイソレーション LTCC 実装技術，の 3 つの要素技術を駆使
した 75 dB 高速電力レベル可変ステップアッテネータの SiP 化について述べた． 
5 章では RF シンセサイザ SiP について述べた．本研究の対象製品である RF モジュールで
は，１つのモジュールに 16 個の RF シンセサイザを搭載する必要があり，従来回路の大幅
な小形化が必須であった．本研究ではマルチバンド（13 バンド）VCO と 150MHz，48bitΔΣ
モジュレータ技術を用いて PLL-VCO を LSI 化することにより，RF シンセサイザの SiP 化に
成功した．13 バンド VCO の低位相雑音，高周波数リニアリティ設計と，ΔΣモジュレータ
のノイズシェーピングの向上技術をメインに，広帯域，低位相雑音，高周波数分解能，高
速周波数セトリングの全要求性能を満たす RF シンセサイザの SiP 化について述べた． 
6章ではRFフロントエンドのSiP化により大幅な小形化が達成されたRFモジュールの諸
性能について述べた．従来モジュールに対し約１／４の容積であり，さらにフルリソース
化したことから実効容積は約１／１５となっている．また，スイッチ SiP，ステップアッテ
ネータ SiP，RF シンセサイザ SiP の高速化技術により，RF デバイステストのスループット
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は約 5倍向上した．その他の効果として，フルリソースによる RF テスト手法の拡張性につ
いても言及した． 
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